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Kurzfassung
Ein aktueller Trend im Bereich der Mechatronik im Fahrzeug ist die Integration
von elektrischen und mechanischen Komponenten auf engstem Bauraum. Dadurch
entstehen neue Herausforderungen (z.B. sehr hohe Umgebungstemperaturen, be-
grenzte Baugröße, etc.). Die Kombination von elektronischen, mechanischen und
thermischen Systemen macht die Betrachtung des Gesamtsystemverhaltens notwen-
dig. So können Verkopplungen der Teilsysteme untersucht und die Systemgrenzen
ermittelt werden.
Ziel der vorliegenden Arbeit ist die Entwicklung eines Entwurfswerkzeugs zur Ge-
samtsystembetrachtung und schließlich auch zur mehrkriteriellen Optimierung der
Systeme hinsichtlich der definierten Gütegrößen. Als zu untersuchende Applikatio-
nen wurde sowohl ein elektrisches Antriebssystem als auch ein 12V/48V Bord-
netzwandler festgelegt. In einer vorangestellten Studie der Technologiestandards
werden verschiedene Topologien und Technologien aufgezeigt und die Optimierungs-
potentiale erarbeitet. Darauf basierend werden Festlegungen und Einschränkungen
für die weiteren Untersuchungen vorgenommen.
Auf Basis der vorangestellten Festlegungen wird ein Simulationswerkzeug erarbeitet,
mit welchem vergleichende Untersuchungen verschiedener Systemauslegungen hin-
sichtlich elektrischer und thermischer Belastung und Wirtschaftlichkeit der Haupt-
komponenten durchgeführt werden können. Für die untersuchten Systeme wird eine
herstellerunabhängige Datenbasis und entsprechende Verfahren zur Bestimmung der
notwendigen Bauelementeparameter erarbeitet.
Aufbauend auf dem Simulationswerkzeug wird ein vierstufiger Prozess entwickelt,
mit welchem eine Systemoptimierung hinsichtlich verschiedener Gütegrößen in einem
überschaubaren Aufwand und einer transparenten Methodik durchgeführt werden
kann.
Zum Abschluss der vorliegenden Arbeit werden drei verschiedene Fallbeispiele aufge-
zeigt. In den Fallbeispielen werden konkrete integrierte leistungselektronische Um-
richter und DC-DC-Wandler hinsichtlich Effizienz bzw. Leistungsdichte optimiert
und eine wirtschaftliche Betrachtung durchgeführt. Im Ergebnis stehen weiterhin
auch allgemeine Aussagen und Designkriterien zur Nutzung neuer Bauelemente-
technologien (SiC, GaN).
v
Um die Nutzerbandbreite zu erhöhen, empfiehlt es sich, das Werkzeug in einer fort-
führenden Arbeit hinsichtlich weiterer Topologien zu ergänzen. Auch der Einsatz in
der akademischen Forschung und Lehre bietet sich durch die transparente Vorge-
hensweise an. Eine Erweiterung hinsichtlich der Optimierung der Betriebsstrategie
von Antrieben und Konvertern ist ebenfalls denkbar.
vi
Abstract
One actual trend in the field of automotive mechatronic systems is the system in-
tegration of electrical and mechanical components. New challenges are arising from
high ambient temperatures and defined and limited installation space, caused by
this fact. Due to the combination of electrical, mechanical and thermal systems, the
consideration of the overall system behavior is necessary. This is the only way to
identify system couplings and fathom the system limits.
The main goal of this thesis is the development of an overall system design and
multi-objective optimization tool for the named performance indices. The investiga-
ted applications are an electrical drive train system, as well as a multistage 12V/48V
wiring system dc-dc-converter. Different topologies and technologies were researched
and optimization potentials were developed in a preceding state-of-the-art analysis.
Specifications and restrictions are defined based on this study.
In a next step, the simulation and optimization tool for comparative component
and topology studies is developed, based on the previous investigations and speci-
fications. The models are developed with the focus on the main components of the
power electronics, their electric stresses, the commutation loop design, the balance
of losses, the efficiency, the thermal design, the system space and the system costs.
Based on the simulation tool, a four step multi-objective optimization process for a
transparent optimization with a manageable effort was developed.
To demonstrate the usability of the developed toolchain, three different use cases are
presented finally. The use cases are concrete optimization problems for integrated
dc-ac-inverters and dc-dc-converters with the focus on efficiency, power density and
economy. Further results are general design rules and results regarding the usability
of new semiconductor devices, e.g. SiC and GaN.
For future research it is recommended to extend the software tool for further conver-
ter topologies. The user bandwidth can be increased and the toolchain can be used
for a wide variety of topology comparisons. Further fields of usage can be academic
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1.1 Leistungselektronik im Fahrzeug - aktuelle
Problemstellungen
1.1.1 Marktanalyse
Die Mechatronik und Leistungselektronik im Automobil hat in den letzten 10 Jah-
ren (Studienzeitraum 2005 - 2015) einen enormen Aufwind bekommen. Die jährliche
Wachstumsrate des am Markt zu findenden Sektors der Fahrzeugleistungselektronik
ist mit 15,5% der am stärksten wachsende Markt im Vergleich zu den Sektoren In-
dustrie und Energie, Konsumelektronik, Kommunikation und Computer/Büro [1].
In der Automobil-Elektronik-Entwicklung haben sich dabei folgende Trends heraus-
kristallisiert:
1. Entwicklung neuer Fahrzeugkonzepte im Hinblick auf Einsatzbereich und Ein-
satzregion (z.B. Mildhybrid, Vollhybrid oder Elektrofahrzeug)
2. Mechatronisierung von Fahrzeugkomponenten
3. Elektrifizierung der bis dato riemengetriebenen Nebenaggregate
4. Innovative Bordnetz-Architekturen und intelligente Energie-
Management-Konzepte
Die Trends eins bis drei sind mit der Entwicklung eines elektrischen, integrierten
Antriebsstranges verbunden. Der Markt zeigt, dass mittelfristig aufgrund des hohen
Preises und der fehlenden Ladeinfrastruktur vollelektrifizierte Fahrzeuge vom Kun-
den nur zögernd angenommen werden. Der Trend geht in die Richtung der Entwick-
lung von Hybridkonzepten und der Elektrifizierung der Nebenaggregate.
Dadurch wird die CO2 Emission des Fahrzeuges reduziert, die Reichweite erhöht
bzw. die Kraftstoffkosten gesenkt (siehe Abbildung 1.1). Die zusätzlichen Kosten
der elektrischen Antriebe kleinerer Leistung sind im Vergleich zum Elektrofahrzeug
1
Kapitel 1 Einleitung
gering. Als Systemspannung der Hybridkonzepte ist die 48V Spannungsebene ange-
dacht. Je nach Leistungsklasse des Antriebs kann die Spannungsebene des Antriebs
auf bis zu 800V hochgesetzt werden. [1]
Ein daraus resultierender weiterer Trend ist die Einführung eines 48V/12V-Zwei-
spannungsbordnetzes. Die 48V Bordnetzspannung wird vom Verband der Au-
tomobilindustrie (Abk. VDA) vorangetrieben und ist nicht nur ein europäisches,
sondern weltweites Thema. Ein Beispiel eines solchen Bordnetzes ist in Abbildung
1.2 dargestellt. Durch die größere Systemspannung kann eine größere Energiemenge
bei geringeren Systemströmen übertragen werden. Ein weiterer Vorteil ist, dass die
48V Bordnetzspannung in den Bereich der Sicherheitskleinspannung mit U<60V
(Abk. SELV1) fällt. Dadurch ist im System eine höhere Sicherheit z.B. gegen elek-
trischen Schlag gegeben und keine zusätzliche Isolationsüberwachung notwendig.
Das Wartungspersonal muss nicht auf den Umgang mit Hochspannungskomponen-
ten ausgebildet werden. Die Kopplung zwischen den zwei Spannungsebenen erfolgt
durch einen Bordnetzwandler. Mithilfe dieses DC-DC-Wandlers ist ein intelligentes
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Abbildung 1.1: Konzepte hybrider und vollelektrifizierter Antriebe
Es wird auf Basis der Markttrends das große Forschungs-/Entwicklungs- und Opti-
mierungspotential von integrierten Niedervoltantrieben auf der 48V Spannungsebe-
ne deutlich. Die Leistungsklassen reichen in diesem Bereich von mehreren hundert
Watt bis maximal 25 kW. Dies bedeutet Phasenströme bzw. DC-Zwischenkreisströme
bis zu 750A.
Weiteres Forschungs- und Optimierungspotential liegt auf dem DC-DC-Wandler zur
bidirektionalen Übertragung der Leistung zwischen der 48V- und 12V-Ebene. Die
typische Leistungsklasse eines solchen Konverters beträgt 6 kW, was einen System-
strom von 500A auf der 12V-Ebene bedeutet.
1Safety Extra Low Voltage
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1.1 Leistungselektronik im Fahrzeug - aktuelle Problemstellungen
DC-DC-Wandler
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Abbildung 1.2: Typischer Aufbau eines 48V Bordnetzes
1.1.2 Studie der Markterfordernisse und des
Forschungspotentials
Um die komplette Vielfalt der Problemstellungen und Verknüpfungspunkte zwi-
schen industrieller und universitärer Forschung zu identifizieren, wurden im Rah-
men dieser Dissertation Experteninterviews mit Ansprechpartnern aus der Auto-
mobilindustrie und Zulieferern durchgeführt2. Die Studie wurde im Zeitraum von
2013 bis 2016 erarbeitet. Die untersuchten Aspekte wurden konkret in die Bereiche
Markt (Fahrzeugtechnik, Elektromobilität, mobile Arbeitsmaschinen) und Tech-
nik (Gesamtsystemuntersuchung, Teilsystemuntersuchung, Systemintegration) un-
tergliedert. Aus diesen Verknüpfungspunkten resultieren in der Auswertung der Stu-
die folgende Handlungsempfehlungen:
Markt: Im Bereich der Markttrends ergibt sich Forschungspotential in der Opti-
mierung und Integration der mechatronischen Antriebssysteme und deren
Standardisierung. Dadurch sollen kompakte Lösungen zu verschiedenen Leistungs-
klassen und Einsatzzwecken als Katalogware entstehen. Die Vorteile eines solchen
integrierten Antriebs sind:
• Erhöhung der Leistungsdichte
• Reduzierung des Verkabelungsaufwands und der Verluste durch minimierten
Abstand von Motor und Umrichter
• nur ein Anschluss am DC-Bordnetz notwendig
• Aufbau redundanter Systeme
• Skalierbarkeit der Systeme.




Die Einzelverbraucher im Fahrzeugbordnetz sollten außerdem intelligent vernetzt
sein. Die Verkopplung zwischen 12V- und 48V-Verbrauchern ist durch einen Bord-
netz DC-DC-Wandler gegeben (vgl. Abbildung 1.2). Durch eine übergeordnetes
Lastmanagement sollen die entsprechenden Verbraucher z.B. Antrieb, Klimakom-
pressor oder Heizung gemäß dem aktuellen Fahrprofil angesteuert werden. Das intel-
ligente Lastmanagement der Verbraucher bietet sich auch in den mobilen Antriebs-
maschinen bei der Verkopplung zwischen Fahr- und Prozessantrieb an. Die Aufgabe
des Lastmanagements ist es z.B. die Strombelastung im Bordnetz zu minimieren.
Technik: Im Rahmen der technischen Aspekte ergibt sich vor allem Handlungsbe-
darf in der Bewertung desGesamtsystemverhaltens hinsichtlich unterschiedlicher
Konzeptansätze und unterschiedlicher Systemspannungsebenen. Ziel ist es, durch die
Wahl einer geeigneten Topologie, Vorteile im Gesamtsystem zu erzielen. Ein weiterer
wichtiger Aspekt ist die Gesamtsystemoptimierung hinsichtlich der Ankopplung des
Zwischenkreises, die Reduzierung des Zwischenkreisvolumens durch die vorhandene
Batterie bzw. die Optimierung des Zwischenkreises hinsichtlich der maximal
auftretenden Schalterüberspannung. Durch diese Optimierung kann eine niedrigere
Spannungsklasse in den Leistungsschaltern gewählt werden. Dies resultiert in einer
deutlichen Effizienzsteigerung. Die Untersuchung von verschiedenen Aufbau- und
Verbindungstechnologien stellt einen weiteren Schwerpunkt dar, denn diese sind
bei den hohen Systemströmen maßgeblich für die Effizienz des Gesamtsystems be-
stimmend. Die Ohmschen Verluste einer schlecht gewählten Verbindung übersteigen
sonst schnell die Durchlassverluste der Halbleiter. Den vierten Schwerpunkt stellt
die Untersuchung von verschiedenen thermischen Konzepten dar. Das thermische
Konzept ist maßgeblich für das elektrische Design und das Verhalten des Gesamt-
systems bestimmend.
1.2 Optimierung elektronischer Systeme
1.2.1 Überblick und Optimierungsmethodik
Um ein elektronisches System zu entwickeln und dabei den vielfältigen Anforde-
rungen gerecht zu werden, ist in der Regel eine reine Systemdimensionierung und
Entwicklung nicht ausreichend. Um Topologie-/System- und Komponentengrenzen
zu identifizieren, ist ein iterativer Prozess gemäß Abbildung 1.3 notwendig.
Im ersten Schritt werden die Anforderungen und Nebenbedingungen in Form von
Gleichungen/Ungleichungen an das System sowie deren Funktionalität festgelegt.
Nach der entsprechenden Topologieauswahl folgt die Festlegung der Optimierungs-
variablen xi, welche folgende Gestalt annehmen können:
• xi  {0, 1} ist eine Entscheidungsgröße ob eine bestimmte Systemkomponente
ersetzt werden soll (z.B. Ersatz der Kondensators im Referenzdesign durch
einen anderen Typ)
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Abbildung 1.3: Vereinfachte Darstellung zur Optimierungsmethodik elektronischer
Systeme
• xi R oder xi N ist eine offen gehaltene Dimensionierungsgröße für einen be-
stimmten Hardware-Systemaufbau (z.B. Wicklungsanzahl im HF-Transformator)
• xi R ist eine offen gehaltene Dimensionierungsgröße für die Regelung bzw.
Betriebsführung des Systems (z.B. Regelparameter)
Unter Nutzung eines Startvektors x0 = [x1...xi] aus dem ersten Referenzdesign kann
begonnen werden, mithilfe einer mathematischen Systembeschreibung, die mehrkri-
terielle Güte (Vektor von Zielfunktionen J = [J1...Jk]) des Systems zu bestimmen.
Diese wird durch eine mehrkriterielle Gütefunktion quantifiziert. Die Gütefunktion
kann beispielsweise je nach Problemstellung folgende Gestalt annehmen:
• Q = ∑mk=1 gi · Ji(x)
• Q = ∏mk=1 Ji(x)
• Integration oder Differentiation verschiedener Zielfunktionen
Am sinnvollsten und häufigsten eingesetzt wird die gewichtete Summe der Zielfunk-
tionen. Die Sensitivität der Zielfunktionen auf die Gütefunktion wird direkt mit den
Gewichtungswerten gi bestimmt. Eine Multiplikation von Zielgrößen (z.B. RDSon ·A
- flächenspezifischer Widerstand) wird immer dann verwendet, wenn sich daraus eine
interpretierbare Kenngröße ergibt. Die Sensitivität der Zielfunktion auf die Güte-
funktion ist dabei in der Regel vom Betriebsbereich des Systems abhängig.
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Im nächsten Schritt folgt die Anwendung eines geeigneten Optimierungsverfahrens
je nach Klassifikation des Problems. Für lineare Optimierungsprobleme kommt z.B.
die Simplex-Methode zum Einsatz. Für nichtlineare Problemstellungen wird bei-
spielsweise das Newton-Verfahren oder das Gradientenverfahren verwendet.
1.2.2 Einführungsbeispiel






















Abbildung 1.4: Abstraktes Einführungsbeispiel zur Optimierung eines leistungselek-
tronischen Systems, ∆η - Effizienzverbesserung, ∆V - Volumenver-
größerung, ∆σ - Kostenerhöhung
In nachfolgendem Beispiel geht es um die mehrkriterielle Optimierung eines leis-
tungselektronischen Systems gemäß Abbildung 1.4. Dieses Beispiel wurde bereits in
[3] veröffentlicht.
Durch die Modellbeschreibung des Systems bzw. eine Messung konnten die grün dar-
gestellten Änderungen des Systemverhaltens unter Variation der Teilsysteme eins bis
drei ermittelt werden. Für die Integration des Systems in einen vorgesehenen Bau-
raum wird folgendes Optimierungsproblem definiert:
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• Ziel 1: Maximierung der Effizienz η
• Ziel 2: Minimierung der Kosten, jedoch maximal erlaubte Kostenerhöhung ∆σ
< 12%
• Randbedingung: max. erlaubte Vergrößerung des Bauvolumens um ∆V 5 15%
• Eine Änderung an allen drei Teilsystemen ist erlaubt.
Es werden nun zwei verschiedene Fälle betrachtet:
Fall 1: Zunächst wird die Gütefunktion mit ∆Q1 = ∆η − 2∆σ definiert, um das
Systemverhalten mit einer einzelnen Kenngröße zu quantifizieren. Die Kosten wer-
den aufgrund des Preisdrucks im Elektroniksektor größer gewichtet.
Fall 2: Die Gütefunktion wird zu ∆Q2 = ∆η definiert. Die Kosten- und Volumen-
änderung wird entsprechend der Vorgaben als Randbedingung definiert.
Der Optimierungsvektor wird zu x = [x1 x2 x3] mit xi  {0, 1} gesetzt. x ist dabei die
Entscheidungsvariable ob am Teilsystem i die Änderung durchgeführt werden soll.
Tabelle 1.1: Lösung der Optimierungsprobleme - Maximierung der Gütefunktionen
∆Qi unter Nebenbedingungen; Lösung Fall 1: Ergebnis-Nr. 1/triviale
Lösung; Lösung Fall 2: gelbe Markierung
Gütefunktion Nebenbedingungen
Ergebnis-Nr. x3 x2 x1 ∆Q1 ∆Q2 ∆V ≤ 15% ∆σ < 12%
1 0 0 0 0 0 0 0
2 0 0 1 -14 2 10 8
3 0 1 0 -13 1 7 7
4 0 1 1 -27 3 17 15
5 1 0 0 -6,5 1,5 8 4
6 1 0 1 -20,5 3,5 18 12
7 1 1 0 -19,5 2,5 15 11
8 1 1 1 -33,5 4,5 25 19
Die Ergebnisse für unterschiedliche Konstellationen des Optimierungsvektors sind
in Tabelle 1.1 dargestellt. Es wird ersichtlich, dass für die Optimierung mit Mini-
mierung der Kosten (Fall 1) gar keine Änderungen am System zulässig sind (siehe
Ergebnis-Nr. 1). Die Betrachtung der Effizienzoptimierung mit Kosten- und Volu-
menänderung als Randbedingung ergibt den Optimierungsvektor Nr. 7.
Anhand dieses einfachen abstrahierten Beispiels können für nachfolgende Untersu-
chungen in der vorliegenden Arbeit bereits folgende Erkenntnisse gewonnen werden:
• Die Betrachtung der Kosten ist wichtig, um die Lücke zwischen industrieller
Produktentwicklung und akademischer Betrachtung zu schließen. Eine zu star-
ke Bewertung der Kosten schränkt jedoch den Lösungsraum zu stark ein. Die
Kosten sollten als Randbedingung, nicht aber als Zielgröße in der Optimierung
der Systeme im akademischen Bereich genutzt werden.
• Je nach Definition des Gütekriteriums sind stark unterschiedliche Ergebnisse
möglich. Eine überlegte und sinnvolle Definition des Gütekriteriums ist Vor-
aussetzung für sinnvolle Ergebnisse.
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• Anhand des Beispiels konnte gezeigt werden, dass der Lösungsraum bzw. die
optimale Lösung selbst für ein Beispiel mit 3 Optimierungsvariablen nicht
durch eine intuitive Entscheidung direkt gefunden werden kann.
• 2i Kombinationen an möglichen Lösungsvektoren und zusätzliche Randbedin-
gungen machen einen Optimierungsalgorithmus notwendig.
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1.3 Zielsetzung und Aufbau der Arbeit
Aus der im Kapitel 1.1.2 analysierten Marktentwicklung, den Markterfordernissen
und Handlungsempfehlungen ergibt sich als Ziel für die vorliegende Arbeit die Ent-
wicklung eines Werkzeugs zur Simulation, Bewertung und Optimierung der Leis-
tungselektronik im Automobil. Im Detail soll die vorliegende Arbeit dabei folgende
Punkte zur Lösung der Probleme im Entwicklungsprozess abdecken:
• Analyse zum Stand der Technik
• Untersuchung von Systemen auf Basis von gedruckten Leiterplatten (Abk.
PCB3)
• Ausarbeitung relevanter DC-AC- bzw. DC-DC-Wandlertopologien
• Bauelementevorauswahl (Prozessablauf)
• Bewertung und Optimierung des Kommutierungskreises in Abhängigkeit vom
PCB-Aufbau und -Layout
• Simulationskern zur Bestimmung der Bauteile-Verlustleistungen und der Sys-
temeffizienz - Ermittlung von Einflussgrößen (Systemverständnis)
• Modell zur Bestimmung der Bauelementetemperatur in Abhängigkeit verschie-
dener Lastprofile
• Lebensdauerberechnung von Elektrolytkondensatoren
• Entwicklung einer Datenbasis für die jeweiligen Modelle, insbesondere für die
passiven und aktiven Komponenten der Leistungselektronik (ohne Ansteue-
rung/Regelung)
• Methodik zur optimalen Komponentenauswahl
• Verifikation der Ergebnisse an Referenzsystemen
Aufgrund der vielen unterschiedlichen Randbedingungen und Anforderungen spe-
zieller Systemlösungen soll in dieser Arbeit kein optimierter Antrieb oder DC-DC-
Wandler entstehen. Die Ergebnisse wären zu spezifisch und werden im industriellen
Bereich durch die Systemkosten bestimmt. Für die akademische Forschung ist die-
ser Fakt die größte Unbekannte. Um die Ergebnisse und die Leistungsfähigkeit der
entwickelten Methodiken darzustellen und zu erproben, werden verschiedene Fall-
beispiele zur Lösung von Problemen im Entwicklungsprozess aufgezeigt. Im Vor-
dergrund der Untersuchungen steht dabei die Erhöhung der Integrationsdichte des
Gesamtsystems.





Die Teilziele gliedern sich wie folgt in die einzelnen Abschnitte der Arbeit:
Kapitel 2: In Form einer Problemanalyse wird der Untersuchungsgegenstand mit
den aktuellen typischen Anforderungen vorgestellt. Die Anforderungen werden auf
Basis von bestehenden Referenzsystemen zu einem Ist-Stand zusammengefasst. Durch
den darauf folgenden Topologievergleich und die Recherche zum Stand der Technik
werden Optimierungspotentiale und die weitere Vorgehensweise für die Arbeit her-
ausgearbeitet. Aufgrund des hohen Entwicklungsstandards und der Technologieviel-
falt ist ein Schwerpunkt der Arbeit die Ausarbeitung und Bewertung der wichtigsten
Technologien.
Kapitel 3 und 4: Es werden die theoretischen Grundlagen für den Antriebsum-
richter und den vorher ausgewählten DC-DC-Wandler ausgearbeitet. Diese bilden
die Basis für die nachfolgende Gesamtsystemmodellierung. Ein großer Schwerpunkt
wird hier auf die verschiedenen Ansteuerverfahren und die analytische Bestimmung
der Bauelementebelastung gelegt. Ein weiterer Abschnitt widmet sich der perma-
nenterregten Synchronmaschine mit dem stationären Betriebsverhalten und der fel-
dorientierten Regelung.
Kapitel 5: Nach der Grundlagenbeschreibung folgt der Kern der Arbeit - die Ent-
wicklung der Prozesse zur Bauteilevorauswahl, Gesamtsystemsimulation und Op-
timierungsmethodik. Zunächst werden die Teilsystemmodelle für das mechanische,
elektrische und thermische Systemverhalten des Antriebs bzw. des Bordnetzwand-
lers ermittelt. Anschließend erfolgt die Schaffung der Modelldatenbasis. Die Daten
werden aus verfügbaren Datenblättern bzw. aus Messungen gewonnen. Zum Schluss
des Kapitels wird die Vorgehensweise zur Optimierung des Systems hinsichtlich ver-
schiedener Gütekenngrößen (z.B. Effizienz, Leistungsdichte, Kosten) erarbeitet. Die
kritische Analyse der Möglichkeiten und Grenzen der vorgestellten Methodik ist
ebenfalls dargestellt.
Kapitel 6 und 7: Es werden Ergebnisse für den vorgestellten Referenzdemonstra-
tor simuliert und gemessen. Dadurch folgt der Abgleich bzw. die Plausibilisierung
der Simulationsergebnisse. Nachfolgend werden Fallbeispiele zur Entwicklung und
Optimierung der Integrationsdichte von Antriebssystemen und DC-DC-Wandlern
vorgestellt.
Kapitel 8: Im letzten Kapitel erfolgt die Verallgemeinerung der erzielten Ergebnis-
se. Nach einer kurzen Zusammenfassung der wesentlichen Ergebnisse dieser Arbeit






Die nachfolgende umfassende Analyse der systemtechnischen Anforderungen ent-
stand durch die Mitarbeit an verschiedenen praktischen Forschungs- und Entwick-
lungsprojekten. Ziel des Kapitels ist es, einen umfassenden Überblick der Herausfor-
derungen sowohl aus Systemsicht als auch auf der Komponentenebene zu erarbeiten
und zu vermitteln. Aus den Erkenntnissen werden Optimierungspotentiale und der
Handlungsbedarf für die weitere Vorgehensweise abgeleitet.
2.1 Untersuchungsgegenstand
2.1.1 Antriebsstrang
Im Fokus der Arbeit steht ein klassischer Antriebsstrang mit einer elektrischen An-
triebsmaschine, ausgeführt als permanenterregte Synchronmaschine (Abk. PESM)
und einem Antriebsumrichter. Der Systemaufbau ist in Abbildung 2.1 dargestellt
und besteht im Wesentlichen aus einer Spannungsversorgung, einem Umrichter mit
Treiber- und Schutzbeschaltung, einem Regelsystem inklusive Messsensorik und ei-
ner Antriebsmaschine. Die Spannungsversorgung ist im Falle einer Anwendung im
Kraftfahrzeug als Li-Ion- (z.B. 48V) oder Bleibatterie (z.B. 12V) ausgeführt und ist
über ein entsprechendes Bordnetz angekoppelt. Die Ansteuerung der dreiphasigen
permanenterregten Synchronmaschine erfolgt über den Leistungsumrichter. Dieser
steuert den gesamten Leistungsfluss im System und den sich einstellenden elektri-
schen/magnetischen Arbeitspunkt. Der Umrichter ist als sogenannte B6-Brücke mit
sechs Leitungsschaltern und einem Zwischenkreiskondensator ausgeführt. Die Leis-
tungsschalter können z.B. mit MOSFETs in Parallelschaltung ausgeführt sein. Der
Umrichter arbeitet dabei im hart schaltenden Betrieb, d.h. es wird kein entlastendes
Schalten erreicht. Der Zwischenkreiskondensator CZK und seine richtige Dimensio-
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nierung bzw. Anbindung an die B6-Brücke ist besonders wichtig. Er übernimmt
folgende Aufgaben:
• Filterung von Pulsströmen vom Bordnetz (möglichst geringer Spannungsabfall
über LBN)
• Spannungseinprägung an der B6-Brücke - Aufnahme/Abgabe der Kommutie-
rungsströme des Schalternetzwerks → niederinduktive Anbindung












Abbildung 2.1: Prinzipschaltbild des Antriebsstranges
Für die Regelung des Systems werden Zustandsgrößen wie z.B. die Phasenströme iph,
die Zwischenkreisspannung uZK , die Drehzahl n, bzw. der Drehwinkel γ durch eine
entsprechende Sensorik erfasst, mit zugehörigen Sollwerten verglichen und verarbei-
tet. Ziel einer solchen Regelung ist die robuste Einstellung des mechanischen Arbeits-
punktes unter der Voraussetzung einer möglichst minimalen Bordnetzbelastung. Am
Ausgang des Reglers sitzt eine Treiberlogik zur Bildung von potentialgetrennten
Schaltimpulsen für die Leistungsschalter sowie zur direkten Fehlerbehandlung. Da-
mit ist eine logische Hardware-Struktur zur Minimierung der Verarbeitungszeit von
kritischen Signalen vorhanden.
Das dargestellte System kann einen bidirektionalen Energiefluss bereitstellen. Durch
eine positive Energieeinspeisung wird das mechanische System beschleunigt und die
Energie aus der Batterie entnommen. Durch negative Energieeinspeisung wird das
mechanische System abgebremst. Die Energie wird wiedergewonnen und in die Bat-
terie zurückgespeist (Rekuperation).
In den nachfolgenden Untersuchungen wird vornehmlich die Hardware-Auslegung
und Optimierung des Umrichters untersucht. Es werden die grau hinterlegten Kom-
ponenten betrachtet. Für Auslegungsbeispiele und Systemoptimierungen wird immer
wieder auf die Parameter des Referenzsystems zurückgegriffen.
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2.1.2 Bordnetz DC-DC-Wandler
Die Hauptfunktionalität des DC-DC-Wandlers im 12V/48V-Bordnetz ist der bi-
direktionale Energiefluss. Je nach Zustand des Systems arbeitet der Konverter im
Hochsetzbetrieb d.h. Energiefluss vom 12V-System auf das 48V-System oder im
Tiefsetzbetrieb d.h. Energiefluss vom 48V-System auf das 12V-System. Die Ener-
gieflussrichtung wird von einem überlagerten Energiemanagementsystem oder im
einfachsten Fall durch die Spannungsunterschiede beim Entladen/Laden der jeweili-
gen Batterien bestimmt. Im zweiten Fall spricht man auch von der Funktion als DC-
Transformator. Der prinzipielle Aufbau eines typischen DC-DC-Wandlers für diese
Anwendung ist in Abbildung 2.2 dargestellt. Die Schaltung besteht typischerweise
aus Eingangs- und Ausgangsfiltern, aktiven Schalternetzwerken und einem Energie-
übertrager (HF-Transformator) im Falle eines potentialgetrennten Wandlers. Wird
statt des Transformators ein Zwischenspeicher (L oder C) genutzt, ist keine gal-
vanische Trennung realisierbar. Zur Ansteuerung und Schutz der Leistungsschalter
dient eine Treiber- und Schutzeinheit. Die Regelung wird typischerweise durch einen
Mikrorechner mit entsprechender Stromsensorik und Spannungsmessung realisiert.
Für die folgenden Ausführungen wird die Leistungselektronik und die Auswahl bzw.
Optimierung der Hardware-Komponenten (siehe graue Markierung in Abbildung
2.2) von Wandlern mit und ohne galvanischer Trennung betrachtet. Galvanisch ge-
trennte Konverter werden bevorzugt. Durch die Potentialtrennung können keine
Masseströme durch Potentialverschiebungen entstehen. Je nach Ausführungsform
der Schalternetzwerke mit zusätzlichen Entlastungs-/Resonanznetzwerken kann der
Konverter im entlastend schaltenden Betrieb oder im resonanten Betrieb arbeiten.
Dadurch entstehen geringere Schaltverluste und eine erhöhte Effizienz. Der Leis-
tungsbereich der betrachteten Systeme soll zwischen minimal 1 kW und maximal
6 kW liegen.
2.2 Anforderungen an eine Fahrzeugelektronik
2.2.1 Konstruktive Anforderungen
Ein weiteres Problem bzw. Anforderung an die Elektronik im Fahrzeug sind die
bereits erwähnten hohen vorherrschenden Temperaturen an den Einsatzorten der
Elektroniken. Typische Temperaturen im Fahrzeug sowie die Maximaltemperatu-
ren der Bauelemente sind in Abbildung 2.3 dargestellt. Es wird ersichtlich, dass
im Bereich des Motorraums vor allem das thermische Management für die passiven
Bauteile eine große Herausforderung darstellt. Typischerweise wird ein Umgebung-
stemperaturbereich von 90 ◦C bis 120 ◦C gefordert. Um diese Vorgabe zu bewältigen
müssen entweder Sondertechnologien für die passiven Bauelemente, ein besonderes
thermisches Management sowie ein gutes konstruktives Design zur Realisierung die-
ser Aufgabe entwickelt werden.
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Abbildung 2.2: Darstellung des bidirektionalen Bordnetzwandlers mit oder ohne
Potentialtrennung
Quelle: links:[1], rechts: [4]
Abbildung 2.3: Temperaturen im Fahrzeug (links) und maximale Bauteile Tempe-
raturen (rechts)
Eine Bestimmung der Zuverlässigkeit und Lebensdauer der Bauelemente über die
hohen Betriebstemperaturen ist ebenfalls notwendig.
In Abhängigkeit vom Einsatzort des mechatronischen Systems ist der Bauraum be-
schränkt bzw. fest vorgegeben. Aus diesem Grund ist ein systematischer Entwurf mit
einer Verkopplung zwischen elektrischem, mechanischem und thermischem Design
notwendig. Eine typische iterative Vorgehensweise ist in Abbildung 2.4 in Anlehnung
an das V-Modell gemäß Richtlinie VDI 2206 dargestellt. Dieses wird in mehreren
Zyklen durchlaufen, bis die gewünschte Produktreife erreicht ist. Die ersten Zyklen-
durchläufe können durch eine gute Modellbildung am Rechner durchlaufen werden.
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Dadurch erreicht man bereits mit dem ersten Prototypen des Systems eine gute
Produktreife für erste Tests und Optimierungen.
Iteration des V-Modells
Quelle: in Anlehnung an [5]
Abbildung 2.4: Entwicklung von mechatronischen Systemen gemäß V-Modell nach
Richtlinie VDI 2206
2.2.2 Gütekenngrößen
Für leistungselektronische Systeme spielen neben funktionellen und mechanischen
Anforderungen folgende Gütekenngrößen eine große Rolle:
1. Wirkungsgrad: η = Pout
Pin
(2.1)
2. Leistungsdichte: ρ = Pout
Vsys
(2.2)
3. Leistungsgewicht: γ = Pout
msys
(2.3)
4. Spezifische Kosten: σ = Pout
Ksys
(2.4)
Die quantitative Bewertung eines Systems und die Vergleichbarkeit verschiedener
Systeme ist damit gegeben.
2.2.3 Grenzbelastungen und Lastprofile
Für die Auslegung des Antriebssystems bzw. DC-DC-Wandlers reichen die Vorgaben
für Effizienz, Leistungsdichte, Leistungsgewicht und Umgebungstemperatur nicht
aus. Einerseits können die Komponenten des Systems durch die Grenzbelastung am
Nenn- oder am Spitzenlastarbeitspunkt ausgelegt werden. Die Bauelementebelastun-
gen dürfen für eine definierte Mindestdauer nicht zur Zerstörung des Systems führen.
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Eine alleinige Betrachtung des Nenn- oder Grenzarbeitspunktes kann jedoch trotz-
dem zu einem über- oder sogar unterdimensionierten System führen. Hierfür können
folgende Beispiele angebracht werden:
• die maximale Belastung eines Bauelements tritt nicht am gewählten Grenzar-
beitspunkt auf
• das Bauelement ist überdimensioniert, da der Grenzarbeitspunkt nur in selte-
nen Fällen auftritt, die Lebensdauer aber nach diesem Arbeitspunkt ausgelegt
wurde
• das System ist thermisch überdimensioniert, da der angenommene thermische
Maximalwert nicht mit dem Lastprofil übereinstimmt.
Daher ist für die Auslegung ein Lastprofil, wie z.B. in den Abbildungen 2.5 bzw. 2.6
dargestellt, notwendig. Der Belastungszyklus gemäß Abbildung 2.5 ist typisch für
einen Hochdrehzahlantrieb. Zunächst wird das System mit dem max. Drehmoment
beschleunigt. Nach Erreichen der Solldrehzahl liegt das Lastmoment an. Anschlie-
ßend wird das System wieder abgebremst. Für DC-DC-Wandler werden Lastprofile







Abbildung 2.5: Lastzyklus für das Beispiel eines elektrischen Hochdrehzahlantriebs
Ein weiteres Beispiel ist der theoretische Fahrzyklus „Neuer Europäischer Fahrzyklus
(Abk. NEFZ)“. Dieser wurde im Zuge der Verbrauchs- und Abgasnormen in Europa
1992 eingeführt. Der Fahrzyklus lässt sich auch für die Auslegung von Elektrofahr-
zeugen nutzen. Der NEFZ setzt sich aus den 4 Teilfahrzyklen für Stadtfahrt (Abk.
ECE-15) und einem Teilzyklus für Überlandfahrt (Abk. EUDC) zusammen. In Ab-
bildung 2.6 wird dieser mit einem gemessenem Fahrzyklus (Abk. FZ11) verglichen
[6]. Es wird ersichtlich, dass der gemessene Fahrzyklus einen wesentlich sprunghaf-
teren Verlauf aufweist. Die Untersuchung des NEFZ hingegen lässt eine gute Inter-
pretation der Ergebnisse zu. Daher werden in den nachfolgenden Untersuchungen
die Ergebnisse zur Auslegung und Optimierung des Systems für beide Fahrzyklen
verglichen. In Abbildung 2.6 sind ebenfalls die Leistungsprofile für ein Kleinfahrzeug
mit den Arbeitspunktverteilungen dargestellt.
1Die Messung dieses Fahrzyklus erfolgte an der TU Ilmenau im Rahmen des Projektes „eMobil“ im
Thüringer Innovationszentrum Mobilität
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Abbildung 2.6: Fahrzyklen, Leistungsprofile und Arbeitspunktverteilungen, berech-
net für ein elektrisches Kleinfahrzeug mit folgenden Daten: msys =
900 kg , Pmech = 25 kW , vnenn = 60 km/h , nnenn = 3000U/min ,
vmax = 120 km/h , nmax = 6000U/min , Mmax = 80Nm ; Daten
der Fahrzyklen entnommen aus [6]
2.3 Ist-Stand Analyse an Beispielsystemen
2.3.1 Demonstrator eines elektrischen Antriebs
In Abbildung 2.7 ist der Versuchsstand für den elektrischen Antrieb eines Klein-
fahrzeuges dargestellt. Die Hauptkomponenten sind die Batterie (2), der Umrichter
(7) und die permanenterregte Synchronmaschine (5). Zur Simulation der Last dient
der netzgespeiste Umrichter (3) und die Asynchronmaschine (1). Ein weiterer Be-
standteil ist ein Superkondensator-Kurzzeitenergiespeicher (4), welcher mit einem
DC-DC-Wandler an den Zwischenkreis des Systems angekoppelt ist. Zur Bestim-
mung der tatsächlich anliegenden Last ist die Kopplung zwischen Antriebsmaschine
und Lastmaschine mit einer Drehmomentmesswelle (6) ausgeführt. Als Umrichter
bzw. DC-DC-Wandler kommt ein Semikron „SKAI-LV-Modul“ zum Einsatz. Dieses
Modul beinhaltet sowohl die Leistungselektronik als auch die Regelungs-, Ansteuer-
17









Abbildung 2.7: Versuchsstand für einen 25 kW Niedervolt-Antriebstrang: (1) Last-
maschine, (2) Li-Ion Batterie, (3) Umrichter der Lastmaschine, (4)
Superkondensator, (5) Antriebsmaschine, (6) Drehmomentmesswel-
le, (7) Antriebsumrichter, (8) DC-DC-Wandler für Anbindung des
Superkondensators
und Schutzeinheit sowie die notwendige Hilfsstromversorgung. Wichtige Daten des
Umrichters bzw. des Antriebsstranges sind in Tabelle 2.1 zusammengefasst. Die Er-
gebnisse der Wirkungsgradmessungen sind in Abbildung 2.8 (oben) dargestellt2. Es
wird ersichtlich, dass das System die größte Effizienz bei 3000U/min im mittleren
Drehmomentbereich (20Nm bis 50Nm) aufweist. Für größere Drehzahlen wird der
Wirkungsgrad des Systems schlechter, da mit der gegebenen niedrigen Zwischen-
kreisspannung ein Feldschwächstrom zum Betrieb des Systems eingestellt werden
muss (vgl. Kapitel 4.2.2). Für niedrigere Drehzahlen wird der Wirkungsgrad auf-
grund des größeren Verhältnisses zwischen Phasenstrom und umgesetzter Leistung
schlechter. In Abbildung 2.8 (mitte) und (unten) sieht man das Wirkungsgradgebir-
ge und die eingezeichneten Arbeitspunkte der Fahrzyklen. Die größte Häufigkeit der
Arbeitspunkte des FZ1 liegt im Effizienzoptimum des Systems. Außerdem ist ersicht-
lich, dass im FZ1 viele verschiedene Arbeitspunkte angesteuert werden, während im
NEFZ einzelne Arbeitspunkte häufiger angesteuert werden. Die Arbeitspunkte im
NEFZ hingegen sind auch häufig in Bereichen geringerer Effizienz.
Die Überschreitung des maximalen Drehmoments des Antriebssystems im FZ1 liegt
daran, dass der Fahrzyklus mit einem Kraftfahrzeug größerer Leistung aufgenom-
men wurde. Für die nachfolgende Berechnung des Gesamtwirkungsgrades wurde
der entsprechende Wirkungsgrad für größere Leistungen aus den Messkurven extra-
poliert. Eine Rechnung mit begrenzter Leistung ist an dieser Stelle nicht sinnvoll.
2reale Messwerte bis 3500U/min, Werte für größere Drehzahlen wurden durch parametriertes
Simulationsmodell ermittelt, Grund: Eine stabile Regelung war durch unsymmetrische Phasen-
ströme der Maschine für große Drehzahlen nicht mehr möglich
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Tabelle 2.1: Parameter des Umrichters und des Demonstrators
Parameter Daten
Topologie Umrichter B6-Brücke/3 Halbbrücken
Strangzahl 3
Windungen pro Spule 1
Nennspannung 48V (max. 72V)
Nennstrom 350A (max. 600A für 180 Sek.)
Nennleistung 16,8 kW (max. 28,8 kW für 180 Sek.)
Temperaturbereich -40 ◦C bis 55 ◦C




Leistungsdichte Umrichter 1,4 kW/l
Volumen Motor 5,1 dm3
Leistungsdichte Motor 4,9 kW/l
Leistungsdichte Antrieb 1 kW/l (Rechnung für 16,8 kW )
Schalter 7 MOSFETs IBP025N10N3 (2,5mΩ, 100V) parallel pro Schalter
Zwischenkreis 13 x Nichicon 1mF UHE-Serie (105◦C, Iripple = 65A, ESR = 45mΩ )
AVT DCB
Kühlung Wasserkühlung
ηges für FZ1 85%
ηges für NEFZ 81%
Wenn die entsprechende Beschleunigung nicht erreicht werden kann, entsteht auch
ein völlig anderes Geschwindigkeits-Zeit-Profil. Die Berechnung des mittleren Wir-
kungsgrades über den Fahrzyklus wurde gemäß Abbildung 2.9 durchgeführt. Mit-
hilfe des aufgenommenen Fahrzyklus wurde, ausgehend von den Fahrzeugdaten und
dem dynamischen Fahrzeugmodell, das Drehzahl/Drehmoment-Profil bestimmt. Die
mathematische Beschreibung des Fahrzeugmodells ist in [6] zu finden. Die Gesamt-
systemeffizienz im Arbeitspunkt wird mithilfe einer Vergleichstabelle (Abk. LUT3)
bestimmt. Die Datenbasis für die LUT ist die Demonstratormessung. Aus nach-
folgender Leistungs- bzw. Energieberechnung wird die mittlere Effizienz über das
Gesamtprofil gebildet. Die Ergebnisse sind ebenfalls in Tabelle 2.1 dargestellt. Die
gemittelte Effizienz liegt deutlich unter dem Effizienzoptimum und ist stark abhän-
gig vom Fahrzyklus.
In Abbildung 2.10 a) ist die Flächen- und Volumenaufteilung der Komponenten
des Umrichters dargestellt. Der größte flächenmäßige Anteil wird durch die MOS-
FETs und die Treiberelektronik inklusive Regelung eingenommen. Der größte Anteil
des Bauvolumens wird durch den Zwischenkreiskondensator bestimmt. Abbildung
2.10 b) veranschaulicht die Verlustleistungsaufteilung im Antriebssystem an ver-
schiedenen Arbeitspunkten. Der Umrichter und die Maschine haben in beiden Ar-
beitspunkten eine etwa gleich große Verlustleistung. Besonders auffällig ist auch die
große Verlustleistung durch die Aufbau- und Verbindungstechnik, welche aus diesem
Grund besonders in Betracht zu ziehen ist.
3Look-Up-Table
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Abbildung 2.8: Ergebnisse der Wirkungsgradmessung des Antriebsstranges: oben:
Wirkungsgradgebirge, mitte: Wirkungsgradgebirge mit Darstellung
der Arbeitspunkthäufigkeiten des Fahrzyklus FZ1, unten: Wirkungs-
gradgebirge mit Darstellung der Arbeitspunkthäufigkeiten des Fahr-
zyklus NEFZ; Arbeitspunkte außerhalb des Wirkungsgradgebirges
sind mit dem bestehenden Antrieb nicht möglich - der FZ1 wurde
mit einem Fahrzeug größerer Leistung aufgenommen; die Aufnahme
der Datenbasis für die Effizienz erfolgte in [8]
20

























Abbildung 2.9: Blockschaltbild für die Effizienzbestimmung des Gesamtsystems
über einen Fahrzyklus, LUT - Vergleichstabelle














(a) Flächen- und Volumenverteilung
des untersuchten Semikron „SKAI-LV-
Moduls“: Cap - Zwischenkreiskonden-
sator, DR - Leistungstreiber, FET -
DCB inklusive Halbleiter, CS - Strom-
sensorik, Con - Mikrocontroller und
Versorgungseinheit












(b) Verlustleistungsverteilung des An-
triebssystems für n = 3000U/min und
einer Batteriespannung von 48V: PV−AV T
- Verbindungselemente, PV−Inv - Umrich-
ter, PV−PESM - Maschine, PV−ges - Ge-
samtverluste
Abbildung 2.10: Untersuchung des Antriebssystems hinsichtlich der Verlustleis-
tungsaufteilung, sowie der Flächen- und Volumaufteilung der Kom-
ponenten im Umrichter
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2.3.2 Demonstrator eines DC-DC-Wandlers
Der zweite untersuchte Demonstrator ist ein bidirektionaler Bordnetzwandler mit
den technischen Daten gemäß Tabelle 2.2. Dieser ist für einen weiten Eingangsspan-
nungsbereich von 12V bis 45V und eine Ausgangsspannung von wahlweise 24V
oder 48V ausgelegt. Dadurch ist der Wandler in vielfältigen Bordnetzkonstellatio-
nen bzw. auch als Wandler für eine Brennstoffzelle einsetzbar. Die Darstellung des
Wandlers mit der Bezeichnung der einzelnen Komponenten ist in Abbildung 2.11
zu sehen. Es wird eine ähnliche Flächen- und Volumenaufteilung im Vergleich zum
vorher untersuchten Umrichter (vgl. Abbildung 2.10 b) deutlich. Der größte Anteil
des Bauvolumens geht auf die passiven Bauelemente (Ein-/Ausgangsdrosseln und
Zwischenkreiskondensatoren) und die passive Kühlung zurück. Der größte Anteil

















Abbildung 2.12: Grundschaltung des zweistufigen Boost-/Buck-Converters ohne
Potentialtrennung
Die eingesetzte Topologie ist ein zweiphasiger Boost-Converter, kaskadiert mit ei-
nem Buck-Converter (siehe Abbildung 2.12). Durch eine um 180◦ phasenverschobene
Ansteuerung der Einzelphasen ergeben sich folgende Vorteile:
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• Vergrößerung der magnetischen Aussteuerung ∆B der Einzeldrossel −→Wick-
lungszahl n bzw. Größe des Kerns kann verringert werden
• reduzierte Strombelastung des Zwischenkreiskondensators
• reduzierte Verluste an den aktiven/passiven Bauelementen.





Nennspannung (LV-Seite) 12V - 45V
Nennstrom (LV-Seite) max. 100A
Nennleistung 1,2 kW
Galvanische Trennung Nein
Temperaturbereich -10 ◦C bis 55 ◦C
Volumen 5,1 dm3
Leistungsdichte Umrichter 0,23 kW/l
Gewicht 2,5 kg
Schalter MOSFETs IRFSL4010PBE (3,9mΩ, 100V)
Zwischenkreis 14 x Panasonic 0,22mF EEU-FC2A22IL
Aufbau und Verbindungstechnik PCB 4 Lagen à 75µm
Kühlung Luftkühlung
Mikrocontroller Texas Instruments TMS320F28035
η >95%
In Abbildung 2.13 ist die Verlustleistungsbilanz des DC-DC-Wandlers dargestellt.
Der größte Verlustanteil geht auf die Aufbau- und Verbindungstechnik (Einpressele-






































Abbildung 2.13: Simulative Untersuchung des DC-DC-Wandlers hinsichtlich der
Verlustleistungsaufteilung bei 1,2 kW; UHV = 48V; ULV = 12V
und IHV = 25A; Nutzung des in [9] beschriebenen Werkzeugs zur
Bestimmung der Verluste der Magnetbauelemente; PV−AV T - Ver-
luste Aufbau und Verbindungstechnik, PV−L−LV - Verluste Drossel
auf 12V Seite, PV−MOS−LV - Verluste MOSFETs auf 12V Seite,
PV−C−ZK - Verluste Zwischenkreiskondensator, PV−MOS−HV - Ver-
luste MOSFETs auf 48V Seite, PV−L−HV - Verluste Drossel auf
48V Seite
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2.3.3 Bewertung der Ergebnisse
Folgende Erkenntnisse ergeben sich anhand der untersuchten Beispielsysteme:
• Der Wirkungsgrad ηges des elektrischen Antriebs liegt je nach Arbeitspunkt
oder Lastzyklus zwischen 80% und 90% , der Wirkungsgrad des DC-DC-
Wandlers liegt im Nennarbeitspunkt bei 95%.
• Der optimale Wirkungsgrad des Antriebs liegt im Bereich der Nenndrehzahl
und bei niedrigen Drehmomenten M < 30Nm, der optimale Wirkungsgrad
des DC-DC-Wandlers stellt sich bei einer Leistung von 500W ein.
• Im Nennarbeitspunkt kommt ein großer Verlustanteil ( > 20%) durch die
Aufbau- und Verbindungstechnik zustande.
• Die Leistungsdichte des Antriebs liegt bei ca. 1 kW/l, die des DC-DC-Wandlers
bei 0,25 kW/l.
• Das größte Bauvolumen geht auf die passiven Bauelemente (Zwischenkreis-
kondensator, Drosseln) zurück.
• Der Großteil der Baufläche wird durch die Treiber- und Regelungseinheit sowie
die Leistungsschalter eingenommen.
Aus diesen Ergebnissen lässt sich der Optimierungsbedarf für die Systeme hinsicht-
lich folgender Kriterien zusammenfassen:
• Optimierung des Bauvolumens und der Integrationsdichte hin zu größeren
Leistungsdichten; Zielgrößen: 2 kW/l für passiv gekühlte Systeme, 2 kW/l für
Gesamtantrieb, 10 kW/l für aktiv gekühlten Umrichter
• Verbesserung der Aufbau und Verbindungstechnologien; Zielgrößen: niedriger
Kontaktwiderstand im Bereich 1...10µΩ, hohe Stromtragfähigkeit bis zu 700A
• Ausnutzung der passiven Komponenten; Zielgrößen: Umgebungstemperatur
>90 ◦C
• Auswahl und Ausnutzung der Kondensatoren; Zielgrößen: Energiedichte
> 100µJ/mm3, gute thermische Anbindung von Elektrolytkondensatoren mit
Rth−H−HS < 5K/W, Lebensdauer typ. 9.000 h
• Untersuchungen verschiedener Topologien und Systemansätze: Variation von
Systemparametern und Hauptkomponenten
24
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Abbildung 2.14: Darstellung zweier typischer Topologien in der Antriebstechnik:
a) B6-Brücke - Motorwicklungen in Sternschaltung,
b) dreifache H-Brücke - Motorwicklungen nicht verschalten
In der elektrischen Antriebstechnik sind verschiedene Topologien zur Ansteuerung
der elektrischen Maschine möglich. Das klassische Konzept beruht auf der Ansteue-
rung der drei Phasen mittels B6-Brücke (siehe Abbildung 2.14 a) und einer Verschal-
tung der Wicklungen im Sternpunkt. Eine weitere Topologie nutzt die Verschaltung
einzelner offener Maschinenwicklungen (ohne Sternpunkt) aus. Hier ist für die An-
steuerung einer Motorwicklung eine H-Brücke erforderlich (vgl. Abbildung 2.14 b).
Eine Erweiterung dieser Schaltungen entsteht durch:
• das Ersetzen der Einzelschalter durch seriell kaskadierte Schalter, so dass Nie-
dervoltschalter mit besseren Durchlass- und Schaltverhalten für höhere Span-
nungen eingesetzt werden können
• das Ersetzen der Einzelschalter durch parallel kaskadierte Schalter, so dass
Schalter mit kleineren Chips und besserem Schaltverhalten für höhere Ströme
genutzt werden können
• die Seriell- oder Parallelkaskadierung der gesamten Schaltungen.
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Seriell kaskadierte Schaltungen sind vor allem im Bereich der Hochvoltanwendungen
vorteilhaft und erbringen im Niedervoltbereich keine Vorteile. Für nachfolgende Un-
tersuchungen am Beispiel eines 48V-Bordnetzes wird auf die Parallelkaskadierung
der Schalter bzw. Schaltungen zurückgegriffen.
Im Folgenden sollen die beiden Topologien gemäß Abbildung 2.14 verglichen werden.
Der größte Vorteil der dreifachen H-Brücke ist die größere mögliche Aussteuerung
bzw. Ausgangsspannung um den Faktor
√
3. Dadurch können Phasenstrom sowie
Durchlass- und Schaltverluste reduziert werden.
In den Veröffentlichungen [10] und [11] ist ein Vergleich der Konverter für eine Zwi-
schenkreisspannung von 400V und einer Ausgangsleistung von 46 kW bis 60 kW
dargestellt. Es wurde gezeigt, dass die Verlustleistung durch den Einsatz der H-
Brückenschaltung im Mittel über verschiedene untersuchte Fahrzyklen um etwa 1%
gegenüber der B6-Brücke gesenkt werden kann. Als Ursache ist hier der größere Aus-
steuerbereich zu nennen. In Abbildung 2.15 ist ein Simulationsergebnis für die 48V
Ebene bei einem möglichst konstantem Laststrom-Arbeitspunkt und unterschiedli-
chen Ausgangsleistungen dargestellt4. Es ist ersichtlich, dass zwar der Schalterstrom-
belastung in der H-Brückentopologie reduziert wird, der Strom des Zwischenkreis-
kondensators IC−ZK−RMS jedoch um den Faktor 1,25 größer ist als in der B6-Brücke.
Eine größere Zwischenkreisbelastung bedeutet ein größeres Zwischenkreisvolumen.
Die um etwa 1% geringere Verlustleistung des H-Brücken-Umrichters steht dem
deutlich größeren Ansteueraufwand, der vergrößerten Zwischenkreisbelastung und
dem größeren THD des Phasenstroms sowie der größeren Drehmomentwelligkeit ge-
genüber [10].
Die Frage nach einer größtmöglichen Integrationsdichte lässt sich anhand zweier
konkreter Prototypen gemäß Abbildung 2.16 bewerten. Der Ausgangsnennstrom bei-
der Umrichter beträgt 100ARMS. Ein Gesamtsystem besteht jeweils aus sechs der
dargestellten Module. Der Aufbau der B6-Brücke hat gegenüber der H-Brücke eine
etwas geringere Leistung, die Platinenfläche ist jedoch mit 11.540mm2 inklusive Zwi-
schenkreisplatine auch deutlich geringer als die der H-Brücke mit 15.000mm2 ohne
Treiberplatine. Das Zwischenkreisvolumen der B6-Brücke beträgt 33.950mm3, das
Zwischenkreisvolumen der H-Brücken-Schaltung 38.000mm3. Alles in allem kann
mit beiden Umrichtern eine Leistungsdichte in gleicher Größenordnung erzielt wer-
den. In folgenden Untersuchungen wird daher die B6-Brückentopologie weiterhin als
bevorzugte Umrichtertopologie gewählt. Diese wird aufgrund ihrer Einfachheit in
den häufigsten Antriebsapplikationen eingesetzt und hat im Ergebnis der Topologie-
Analyse keine signifikanten Nachteile gegenüber der H-Brückentopologie.
4Für die in dieser Arbeit erstellte Simulation erfolgte eine Umrechnung der Motorparameter
analog zu [10].
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(a) B6-Brücke mit Motor: UZK = 48V
Ld = Lq = 12µH und RS = 1, 5mΩ















(b) dreifach H-Brücke mit Motor: UZK =
48V Ld = Lq = 36µH und Rs = 4, 5mΩ
Abbildung 2.15: SPICE Simulationsergebnisse des Topologievergleiches unter Nut-
zung von idealen Schaltermodellen, des Unterschwingungsverfah-
rens ohne Supersinusmodulation, einer R-L Reihenschaltung mit
Spannungsquelle als Lastmodell zur Steuerung des Laststromes mit

















Quelle: a) eigene Darstellung, b) entnommen aus [12]
Abbildung 2.16: Ausführungsbeispiele der Schaltungsrealisierungen für eine B6-
Brücke bzw. eine einfache H-Brücke; Die Gesamtumrichter bestehen
jeweils aus sechs dargestellten Modulen
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2.4.2 DC-DC-Wandler - Topologievergleich und Auswahl
Für den Bordnetzwandler ist zunächst eine geeignete Topologie für die weiteren
Untersuchungen zu wählen. Es werden dafür folgende Systemparameter auf Basis
der zulässigen Bordnetzspannungen definiert:
• bidirektionaler Leistungsfluss
• Systemspannungsbereich 48V-Seite: UHV = 36V . . . 48V . . . 52V
• Systemspannungsbereich 12V-Seite: ULV = 9V . . . 12V . . . 16V
• Nennleistung: P = 6 kW
• Systemstrombereich 48V-Seite: IHV = 115A . . . 125A . . . 167A
• Systemstrombereich 12V-Seite: ILV = 375A . . . 500A . . . 667A
• Schaltfrequenz: 80 kHz . . . 640 kHz.
Der Leistungsfluss wird über die Spannungsverhältnisse eingestellt - der Wandler
arbeitet als DC-Transformator in einem festen Arbeitspunkt. Zur Auswahl stehen
die in Abbildung 2.17 dargestellten Topologien:
• LLC-Converter (Abk. LLC)
• Parallel-Resonant-Converter (Abk. PRC)
• Full-Bridge-Converter (Abk. FBC)
• Dual-Active-Bridge-Converter (Abk. DAB).
Der Full-Bridge-Converter wird sowohl mit einer Vollbrücke auf der 12V-Seite als
auch mit einer DC-Mittelpunkt-Gleichrichter-Topologie (Current-Doubler - Abk.
FBC+CD) untersucht. Die Unterscheidungsmerkmale der Wandler sind im wesentli-
chen die rot markierten Komponenten bzw. Filter/Resonanzfilter. Der Schwerpunkt
der Untersuchung liegt auf den passiven Bauelementen, da diese den Großteil des
Konvertervolumens einnehmen.
Der LLC-Converter kann bereits in der Vorauswahl ausgeschlossen werden. Der
Grund liegt darin, dass der gesamte primärseitige Last- und Resonanzstrom durch
den Resonanzkondensator fließen muss. Aufgrund der großen Strombelastung sind
sehr viele parallele Folienkondensatoren notwendig. Ein wesentlich größeres Konver-
tervolumen im Vergleich zu den anderen Wandlern wäre das Ergebnis. Der LLC-
Converter ist für die gegebenen Anforderungen ungeeignet.
Vorgehensweise für den Konvertervergleich:
Die Konverter werden mit SPICE im Nennarbeitspunkt (48V/12V/6 kW - Tiefsetz-
betrieb) simuliert. Die entsprechenden SPICE-Modelle und Simulationsergebnisse
sind im Anhang A2 auf S. 181 dargestellt. Außerdem werden die konkreten Magnet-
bauelemente mit dem in [9] vorgestellten Werkzeug dimensioniert. Die Kondensato-
ren werden entsprechend der Strom- und Spannungsbelastung aus dem Hersteller-
Katalog von „TDK“ ausgewählt. Für die Zwischenkreiskondensatoren kommen Elek-
trolytkondensatoren der Serie BF41691 zum Einsatz. Für Resonanzkondensatoren
werden Folienkondensatoren der Serie B32672 (MKP/MFP) ausgewählt. Aus den
dimensionierten Filtern wird das Filtervolumen abgeschätzt. Dieses ist der maßgeb-
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liche Bauraumunterschied zwischen den einzelnen Konvertern. Die Ausführung des
HF-Transformators wird ebenfalls mit [9] dimensioniert. Dieser unterscheidet sich
bei den Konvertern nicht. Die Ergebnisse der Untersuchungen sind in Tabelle 2.3
zusammengefasst.
Tabelle 2.3: Ergebnisse des simulativen Vergleichs der Konverter im Tiefsetzmo-
dus: das Drosselvolumen wurde durch eine konkrete Auslegung ge-
mäß [9] bestimmt, die Kondensatorauswahl wurde anhand der Strom-
belastung und Spannungsklassen getroffen, als Leistungsschalter werden
die OptiMOSTM 5 Typen von Infineon mit RDSon = 1, 15mΩ (40V),
RDSon = 1, 2mΩ (80V), RDSon = 1, 5mΩ (100V) gewählt, Parallel-
schaltung der MOSFETs nHV = 2, nLV = 6, Schaltfrequenz: 80 kHz,
LVS - Low Voltage-Level Switch (12V-Seite), HVS - High Voltage-Level
Switch (48V-Seite); Details zur Auslegung und zu Simulationsergebnis-
sen siehe Anhang A2 auf S. 181
Kategorie FBC (+CD) PRC DAB
Steuergröße D fSW Φ
Steuergröße im Nennarbeitspunkt D = 0, 5 D = 0, 5, fSW = fres D = 0, 5, Φ = 60◦
Trafo Übersetzungsverhältnis 3:1 (3:2) 3:1 3:1
Schaltverlustreduktion Phase-Shift ZVS ZVS und ZCS Phase-Shift ZVS
Arbeitspunktstrom HVS [AAV ] 150 150 150
Arbeitspunktstrom LVS [AAV ] 460 460 460
Schalterstrombelastung HVS [ARMS ] 106 114 130
Schalterstrombelastung LVS [ARMS ] 320 330 430
Durchlassverluste HVS [W ] 67 78 101
Durchlassverluste LVS [W ] 82(41) 84 142
Trafo Strombelastung HV [ARMS ] 150 150 200
Trafo Strombelastung LV [ARMS ] 450 (225) 450 611
Res.-filter - Strombelastung [ARMS ] x 60 204
HV-Filter - Strombelastung [ARMS ] 20 (50) 155 125
LV-Filter - Strombelastung [ARMS ] IL = 460(230)A,IC = 1(6)A 462 394
Schalterspannungsstress HVS [Vpeak] 48 70 48
Schalterspannungsstress LVS [Vpeak] 16 (32) 24 16
HV - Filter Volumen [mm3] 16.963 (40.504) 88.891 84.815
LV - Filter Volumen [mm3] 88.781 (75.348) 102.196 339.261
Resonanzfilter Volumen [mm3] 0 51.050 300.000
Gesamtfiltervolumen [mm3] 105.744 (115.852) 252.137 724.077
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Abbildung 2.17: Darstellung der DC-DC-Wandlertopologien zur galvanisch getrenn-
ten bidirektionalen Leistungsübertragung mit hohen Systemströ-
men (ILV = 500A)
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Auswertung der Ergebnisse:
Anhand der Ergebnisse wird deutlich, dass der Dual-Active-Bridge-Converter aus-
geschlossen werden kann. Im Vergleich des Filtervolumens wird hier das dreifache
Volumen im Gegensatz zum Full-Bridge-Converter benötigt. Dies ist mit der AC-
Drossel LAC zu begründen. Diese hat folgende signifikante Nachteile im Vergleich
zur DC-Drossel:
• großes ∆B aufgrund der großen Spannungszeitfläche
• großes ∆B bringt sehr große Kernverluste mit sich – es muss ein Ferrit–Kern
mit einer großen magnetisch wirksamen Fläche genutzt werden, um die Ver-
luste in einem akzeptablen Rahmen zu halten
• Nutzung eines Ferrit-Kerns hat einen zentralen Luftspalt zur Folge
• das Streufeld durch den Luftspalt der AC-Drossel führt zu sehr starken Strom-
verdrängungseffekten in den Wicklungen (Proximity Effekt)
• es müssen sehr feine HF-Litze verwendet werden.
Der Parallel-Resonant-Converter hat etwa die gleiche Strombelastung im Vergleich
zum Full-Bridge-Converter. Nachteilig ist hier die größere Spannungsbelastung der
Schalter auf der HV-Seite. Ein 100V MOSFET ist eventuell nicht mehr ausreichend.
Weiterhin ist das Filtervolumen doppelt so groß im Vergleich zum Full-Bridge-
Converter. In [13, S. 104 ff.] wurde gezeigt, dass ein Parallel-Resonant-Converter
vom Wirkungsgrad gegenüber anderen Konvertern nur einen minimalen Vorteil auf-
weist. Die wegfallenden Schalterverluste stehen den Verlusten im Resonanzkreis ge-
genüber.
Der Full-Bridge-Converter schneidet im Vergleich am besten ab. Er zeichnet sich
im Vergleich besonders durch ein geringes Filtervolumen aus. Wird die Gleichrich-
tung zusätzlich als DC-Mittelpunkt mit Stromeinprägung (Current-Doubler) aus-
geführt, kann nochmal zusätzlich an Halbleiterverlusten eingespart werden. Damit
ist der Full-Bridge-Converter mit Current-Doubler ein sehr guter Kompromiss aus
Filtervolumen und Verlustleistung und somit die favorisierte Lösung für einen Bord-
netzwandler.
Erweiterung um Buck-/Boost-Converter
Außerhalb des Nennarbeitspunktes können die Strombelastungen für die Leistungs-
schalter und passiven Bauelemente sehr stark ansteigen (z.B. bei reduziertem Tast-
grad). Dies würde zu einem größeren Filtervolumen und zu erheblich größeren Ver-
lusten führen. Daher wird der Wandler statisch mit dem Tastverhältnis 0,5 als DC-
Transformator betrieben. Ein zusätzlicher vorgeschalteter Buck-/Boost-Converter
sorgt für die notwendige Spannungsanpassung und die Steuerung des Leistungsflus-
ses.
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2.4.3 Schaltungsträger und Wärmeableitung
Vergleich unterschiedlicher Schaltungsträgertechnologien:
In Tabelle 2.4 werden die verschiedenen möglichen Schaltungsträger DCBmit Keramik-
(Al2O3)-Bodenplatte, PCB mit oberflächenmontierten Bauteilen (Abk. SMD5), PCB
mit bedrahteten Bauelementen z.B. TO220 (Abk. THT6) und Stanzgitter mitein-
ander durch eine Nutzwertanalyse verglichen. Die Kategorien mit einer höheren
Priorität für das Gesamtsystemdesign sind mit einem entsprechend größerem Ge-
wichtungsfaktor versehen. Im Ergebnis ist ersichtlich, dass der PCB-Aufbau mit
SMD-Bauteilen besonders in den wichtigen Kategorien wie Zwischenkreisanbindung,
thermische Anbindung, Komplexität der Systemintegration und Anbindung der An-
steuerung und Regelung vorteilhaft ist und somit in diesem Vergleich als beste
Schaltungsträger-Technologie für die gewählten Prioritäten hervorgeht.
Tabelle 2.4: Vergleich verschiedener Schaltungsträger durch eine Nutzwertanalyse:
g - Gewichtungsfaktor, gelb - beste Technologie in der jeweiligen unter-
suchten Kategorie; Kennziffern: -1 (schlecht), 0 - (durchschnittlich), +1
(gut), +2 (sehr gut)
Kenngröße DCB SMD PCB Stanzgitter THT PCB g
Thermische Leitfähigkeit 2 1 1 2 1
Stromtragfähigkeit 1 1 2 1 1
Design Freiheit -1 2 0 0 1
Zwischenkreisanbindung 0 2 0 0 2
Thermische Anbindung 2 1 0 0 2
Leistungsdichte 1 0 0 -1 2
max. Temperatur 2 -1 1 -1 2
thermische Ausdehnung 2 -1 0 -1 1
Lebensdauer/Zuverlässigkeit 1 0 1 0 1
Systemintegration -1 2 0 0 2
Anbindung Regelkreis -1 2 0 1 1
Kosten -2 -0 2 1 3
Summe 6 13 11 2
Technologievergleich von Schaltungsträgern auf Glasfaserbasis (FR4):
In der folgenden Untersuchung sollen verschiedene FR4-basierte Schaltungsträger-
technologien für eine entsprechende Hochstromtragfähigkeit bis zu 700A und eine
optimierte Wärmeübertragung betrachtet werden. Die untersuchten Techniken sind:
• Dickkupfer-Technologie
• Wirelaid R© (Herstellerbezichnung der Fa. Würth Elektronik)
• HSMtec (Herstellerbezeichnung der Fa. Häusermann)
• Eisberg-Technologie (Herstellerbezeichnung der Fa. KSG Leiterplatten)
• Kupfer-Inlay (Herstellerbezeichnung der Fa. Andus Electronic)
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Durch den stetig steigenden Kostendruck, die steigende Forderung nach einer ho-
hen Integrationsdichte und einer einfachen Fertigbarkeit ist eine Kombination von
Hochstrom-Strukturen mit feinen Strukturen für die Ansteuer- und Mikrokontroller-
schaltungen in Form einer Einplatinenlösung erwünscht. Der Vergleich der Techno-
logien hinsichtlich der Kriterien Hochstromtragfähigkeit, Realisierung feiner Struk-
turen, thermisches Management und relative Kosten bzw. Produktionsaufwand ist
in Abbildung 2.18 dargestellt. Die Kennwerte wurden aus qualitativen Herstelle-
rinformationen zusammengestellt. Der Kostenaspekt wurde für die Fertigung von
Einzelmustern abgeschätzt. Dieser Kennwert ändert sich deutlich durch das Pro-
duktionsvolumen und ist durch die vorhandenen Informationen nicht abschätzbar.
Es zeigt sich, dass die besten Eigenschaften durch die Eisberg-Technologie erzielt
wird. Diese Technik basiert auf einem Selektiv-Dickkupfer Verfahren. Dabei wird
zunächst der Teil des 400µm dicken Kupfers mit einem Fotoresist beschichtet, wel-
cher später auch als Dickkupferschicht erhalten werden soll. Anschließend wird das
Kupfer solange geätzt bis die unbeschichteten Kupferflächen eine Dicke von 70µm
aufweisen. Das Dickkupfer ragt in das Laminat hinein. Dadurch entsteht eine Lei-
terplatte mit einer glatten Oberfläche sowie feinen Strukturen für Steuerleitungen


























Quelle: in Anlehnung an[15], PCB-Darstellungen aus [16]
Abbildung 2.18: Gegenüberstellung verschiedener PCB Technologien: σstandard/σ
entspricht dem Verhältnis aus Produktions- bzw. Herstellungskos-
tenaufwand zwischen Standard-FR4 basierten Schaltungsträger mit
35µm Kupferdicke und der betrachteten Technologie; die größte
Fläche entspricht dem besten System; die Wärmeableitung wird
für den stationären Zustand betrachtet
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Die einfachste Methode für die Entwicklung einer Hochstromleiterplatte ist die Nut-
zung der Dickkupfer-Technik. Im Gegensatz zur Eisberg-Technologie wird das Kup-
fer bereits auf dem FR4 aufgebracht und wird entsprechend der Leiterbahnstruktur
von der Oberseite der Platine weggeätzt. Das Problem ist, dass technologiebedingt
eine typ. minimale Leiterbahnbreite bzw. -abstand von 800-900µm bei einer 400µm
dicken Kupferschicht realisiert werden kann7.
Mit der Wirelaid R©/HSMtec-Technologie lassen sich ebenfalls sowohl feine Struktu-
ren als auch Hochstrom-Strukturen bis zu 300A realisieren. Hierfür werden spezi-
elle Kupferprofile durch eine Ultraschallschweißverbindung auf den Hochstrompfad
aufgebracht. Dadurch entsteht die höhere Stromtragfähigkeit bei einer geringen Ba-
siskupferdicke von 35µm oder 70µm.
Mit der Kupfer-Inlay-Technologie ist die größte Stromtragfähigkeit realisierbar. Es
werden ganze Kupferprofile durch Fräsen, Lasern, Ätzen oder Stanzen hergestellt
und diese in eine entsprechend ausgefräste FR4-Leiterplatte verpresst. Durch das
massive Kupfer entsteht ebenfalls der Vorteil, dass eine Wärmeübertragung direkt
durch die Leiterplatte realisiert werden kann. Nachteil dieser Technologie ist der
große fertigungstechnische Aufwand.[16]
Weitere Entwicklungen von Leiterplatten gehen in Richtung der Integration der
Leistungshalbleiter. Dadurch werden einerseits die Elemente der Leiterplatte, wie
z.B. die parasitäre Kommutierungsinduktivität und die Wärmeleitung verbessert.
Weiterhin wird eine größere Integrationsdichte erzielt. Als Beispiel für eine solche
Technologie ist die p2pack R©-Technologie der Firmen Schweizer Electronic und Infi-
neon Technologies zu nennen.
Untersuchung der Leiterbahnbreite für FR4-basierte Schaltungsträger:
Für die konkrete Berechnung der notwendigen Leiterbahnbreite in Abhängigkeit
von der Leiterbahndicke, der maximalen Übertemperatur und dem zu führenden
Strom wird die Formel 2.5 aus dem Standard IPC-2221/DIN IEC 326 zu Grunde
gelegt [17]. In Abbildung 2.19 ist die notwendige Leiterbahnbreite für unterschiedli-
che Bahndicken und Temperaturanstiege in Abhängigkeit vom zu führenden Strom
dargestellt. Es ist ersichtlich, dass für eine hohe Stromtragfähigkeit (z.B. >100A)
und einen kompakten Schaltungsträger eine Leiterbahndicke ≥ 105 µm in Kombina-
tion mit einem Mehrlagenaufbau der Leiterbahnen erforderlich wird. Aufgrund des
nichtlinearen Anstiegs zeigt sich, dass z.B. die Verdopplung der Lagenanzahl der
Hochstromleiterbahnen eine größere Verbesserung mit sich bringt als die Verdopp-
lung der Leiterbahndicke. Die Norm geht jedoch davon aus, dass die Leiterplatte
nicht aktiv gekühlt wird. Es bleibt eine offene Frage wie sich die Stromtragfähigkeit
für eine aktiv gekühlte Platine verändert.
ILB[A] = K · h0,5[mm] · b0,64[mm] ·∆T 0,5[K]
mit K = 3, 3 für 2 Lagen; K = 3, 6 für 4 Lagen
(2.5)
7Die genauen Werte sind aus den Design-Vorgaben des jeweiligen Leiterplattenherstellers zu ent-
nehmen
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Abbildung 2.19: Berechnete Kurven gemäß Gleichung 2.5 zur Bestimmung der Lei-
terbahnbreite in Abhängigkeit von der Leiterbahndicke und der er-
laubten Termperaturerhöhung nach dem Standard IPC-2221/DIN
IEC 326 - ungekühlt
Wärmeableitung:
Der maßgebende Unterschied der Schaltungsträger-Technologien liegt in der Ab-
leitung der Verlustwärme. In Abbildung 2.20 sind die Simulationsergebnisse von
thermischen FEM-Simulationen für eine Standard-PCB mit Entwärmung auf der
Unterseite über 42 thermische Durchkontaktierungen, eine DCB mit Entwärmung
auf der Unterseite, eine PCB mit Kupfer-Inlay und Entwärmung auf der Unter-
seite und eine PCB mit Kupfer-Inlay zur seitlichen Entwärmung dargestellt. Die
Kühlkörpertemperatur wird als konstant angenommen. Ein Wärmeübergang durch
Konvektion und Strahlung ist nicht berücksichtigt. Die Simulationsparameter sind
in Tabelle 2.5 zu finden.
Parameter PV Wärmeleitpaste Chip-Fläche Platinen-Fläche Package auf PCB
Wert 30W 3.6W/mK (6,7 x 4,5) (25 x 25) (15 x 12,5)
h = 0,5mm mm2 mm2 mm2
Bergquist 3500S35
Tabelle 2.5: FEM-Modell Parameter
Es ist ersichtlich, dass die Kupfer-Inlay Technologie mit einem thermischen Gesamt-
widerstand von Rth−j−HS = 0, 92K/W die beste Wärmeleitung bietet. Die Wärme
wird direkt nach unten zum Kühlkörper abgeleitet und somit eine thermische Ent-
kopplung von benachbarten Bauelementen erreicht. Mit einem Keramikträger wird
ein ähnlich guter Wärmeübergang erzielt. Im Simulationsergebnis der DCB ist die
verhältnismäßig größere Wärmespreizung auf dem Träger zu erkennen. Aufgrund
dieser Wärmespreizung entsteht unabhängig von der Leiterbahnführung eine ther-
mische Verkopplung der Bauelemente auf dem Schaltungsträger. Auf der Standard-
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FR4-Platine ist der Wärmeübergang durch 42 thermische Vias (Durchkontaktierun-
gen) realisiert. Es entsteht ein Wärmewiderstand von Rth−j−HS = 3, 12K/W, wobei
dieser von der Anzahl, Lage und Geometrie der Thermo-Vias abhängig ist. Die opti-
male Wärmeübertragung mittels Durchkontaktierungen bzw. die Modellierung des
Wärmeübergangs stellt einen weiteren Forschungsschwerpunkt dar.
In Abbildung 2.20 d) ist das Simulationsergebnis einer Leiterplatte mit Kupfer-
Inlay und seitlicher Entwärmung über einen Kühlkörper direkt am Rand der Platine
dargestellt. In vielen integrierten Lösungen wäre ein solches Entwärmungskonzept
aufgrund der Systemgeometrie wünschenswert. Als Beispiel ist hier eine Runde Um-
richterplatine, welche direkt an dem Motor angschlossen werden soll, zu nennen. Die
Entwärmung muss hier nach außen auf das Gehäuse realisiert werden. Der Wärmelei-
tungspfad ist jedoch sehr lang, so dass dieses Konzept in einem großen thermischen
Widerstand von Rth−j−HS = 5, 13K/W resultiert.
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a) PCB mit 42 Durchkontaktierungen
b) Al2O3 DCB mit einer Dicke von 0,32 mm
c) PCB mit 0,7 mm Kupfer-Inlay
d) PCB mit 0,7 mm Kupfer-Inlay und
Rth−j−HS = 3,12 K/W
Rth−j−HS = 1,08 K/W
Rth−j−HS = 0,92 K/W
Rth−j−HS = 5,13 K/W
19,5 mm Länge nach außen geführt
+ 2 Kupferlagen a 0,3 mm
und 4 Kupferlagen a 0,07 mm
Abbildung 2.20: Simulativer Vergleich des thermischen Managements für unter-
schiedliche Schaltungsträger mit 25mm x 25mm Leiterplattenflä-
che, 15mm x 12,5mm Lötfläche und einer einfachen eingeprägten
Leistung von 30W, konstante Kühlkörpertemperatur = 22 ◦C ;
d) - keine Entwärmung in vertikaler Richtung
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Messtechnische Untersuchungen In Abbildung 2.21 a) ist eine entwickelte Kupfer-
Inlay-Platine dargestellt. Die umgesetzte Schaltung ist eine Halbbrücke inklusi-
ve Zwischenkreis mit Elektrolytkondensatoren. Zur Messung des Ausgangsstromes
ist ein Hall-Effekt Stromsensor über der Ausgangsstromschiene angebracht. Die
Demonstrator-Platine hat folgende weitere Besonderheiten/Systemdaten:
• 200A Nennstrom, 48V Zwischenkreisspannung
• Aufbau in 3-Lagen: Außen jeweils 105µm Kupferlagen, Innenlage mit Kupfer-
Inlays
• Anschluss des DC-Zwischenkreises wahlweise über Stromschienen oder Hoch-
stromeinpresskontakte
• Ausgang wahlweise über mittlere Stromschiene bzw. durch Einpresshülse mit
Federkontaktierung nutzbar
• Thermischer Widerstand durch die Platine: Rth−C−I = 0, 2K/W .
a) Kupferinlay Platine b) Thermographie bei 50W eingeprägter Verlustleistung 
Kühlkörpertemperatur = 50°Cherausgeführte Kupferinlays für elektrische / thermische Konatierungen
Abbildung 2.21: Messtechnische Untersuchung einer Kupfer-Inlay-Platine, Ergebnis:
Rth−j−HS = 1, 1K/W , Rth−j−C = 0, 4K/W , Rth−C−I = 0, 2K/W
Rth−I−HS = 0, 5K/W ; Tcase = 103 ◦C ; PV−T = 50W
Die thermographische Untersuchung der Platine bei einer eingeprägten Verlustleis-
tung von 50W pro MOSFET (entspricht 140A pro Transistor) ist in Abbildung 2.21
b) dargestellt. Die Aufteilung der thermischen Widerstände zeigt, dass die Wärme-
leitmatte bzw. der Gapfiller zum entscheidenden Faktor in der Wärmeübertragung
wird.
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2.4.4 Verbindungstechnik
Für die Untersuchung von Leitungs- und Leiterplattenverbindungen werden ver-
schiedene Verbindungstechniken hinsichtlich Flexibilität, Zuverlässigkeit, Montage-
freundlichkeit und Übergangswiderstand untersucht. Die ausgewählten Verbindungs-
techniken sind:
• Ultraschallschweißen (Abk. US)
• Weichlöten (Abk. LK)
• Hartlöten (Abk. HLK)
• Kabelschuhverbindung (Abk. KS)
• Pressverbindung (Abk. PV)
• Federkontakttechnik (Abk. FK): Nutzung des Leiterplatten-Einpress-Systems
„Power Lamella“ der Fa. Würth Elektronik mit einem 6mm Kontaktpin
Die Federkontaktierung ist in der Hinsicht Montagefreundlichkeit und Flexibilität
sehr gut für den Aufbau einer hoch integrierten Elektronik geeignet. Es können Leis-
tungsbaugruppen einfach zusammengesteckt werden. Das spart Zeit, Fertigungsauf-
wand und damit Kosten.
















Ω f = 0 Hz f = 300 Hz
(a) Messung von Übergangswiderständen
im Vergleich zum Eigenwiderstand eines
Kupferkabels mit einem Querschnitt
von 25mm2 und einer Länge von 0,5m





durch Skin-Effekt und Proximity-Effekt am
Beispiel eines Paralleldrahtleiterbündels 14
x 1,5 mm2 bei einer Frequenz von 300Hz
und einem Strom vom 141A
Abbildung 2.22: Untersuchung von Verbindungstechniken und ihren Frequenzab-
hängigkeiten; Quelle: [18]
Die Ergebnisse der Messungen des Übergangswiderstandes sind in Abbildung 2.22 a)
im Vergleich zm Eigenwiderstand eine 0,2m langen Kupferkabels mit einem Quer-
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schnitt von 25mm2 dargestellt. Es ist ersichtlich, dass im Vergleich zum Kabel-
widerstand die Übergangswiderstände einen geringen Teil ausmachen. Die schlech-
teste elektrische Kontaktierung wird im Laborversuch durch das Hartlöten mit ei-
nem Übergangswiderstand >100µΩ erzielt. Das Hartlöten ist für das Herstellen von
elektrischen PCB-/Kabelkontakten ungeeignet. Diese ist auf dem Diagramm daher
nicht eingetragen. Der Übergangswiderstand der Ultraschallschweißverbindung ist
im Vergleich mit 3µΩ am kleinsten. Die untersuchte Federkontaktierung hat einen,
im Vergleich zu den anderen Kontaktierungsarten, größeren Widerstand. Dies liegt
vor allem an der reduzierten Anzahl an Pins auf dem Leiterplatten-Einpresskontakt.
Die Verbindung mit Kabelschuh hat einen geringen Übergangswiderstand. Die Ka-
belschuhverbindung bzw. Pressverbindung ist stark von der Verpresskraft bzw. An-
presskraft der Verschraubung abhängig, so dass es notwendig ist die Verbindung
des Kabelschuhs mit einem definierten Moment zu verschrauben und somit einen
definierten Kontakt aufzubauen.
Im Weiteren ist im Diagramm die Frequenzabhängigkeit der Übergangswiderstände
dargestellt. Diese wird durch den auftretenden Skin-Effekt bzw. bei Mehrfachleitern
oder Leiterbündeln auftretenden Proximity-Effekt hervorgerufen. In Abbildung 2.22
b) ist die Stromdichteverteilung für ein Paralleldrahtleiterbündel dargestellt. Durch
den Proximity-Effekt wird der Strom in benachbarten Leitern verdrängt. Dadurch
erhöht sich die auf die Länge bezogene Verlustleistung bei dem dargestellten Leiter-
bündel und einem Strom von 100A von 8W/m auf 12W/m. Bei Hochstromsystemen
ist einerseits ein geeigneter Leitungsaufbau zu wählen und andererseits die Kabel-
länge zu minimieren. Die Stromverdrängungseffekte in den Verbindungselementen,
als auch auf der Leiterplatte selber, müssen ebenfalls in Betracht gezogen werden.
Weitere Kriterien der Verbindungselemente sind Alterungsbeständigkeit, mechani-
sche Festigkeit und Kosten. Die genaue Untersuchung dieser Aspekte sind jedoch
Aufgabe des Produktherstellers bei der Qualifizierung seiner Produkte und sollen
nicht Gegenstand der vorliegenden Arbeit sein.
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2.4.5 Leistungshalbleiter - Materialien und Bauformen
Schaltertechnologie-Vergleich
Im Folgenden sollen Si-/SiC-/GaN MOSFETs für den Einsatz als Leistungsschalter,
deren Verhalten, aktuelle Technologieentwicklungen und Packages untersucht wer-
den. Ein tabellarischer Vergleich der Schalter hinsichtlich verschiedener Kriterien ist
in Tabelle 2.6 zu sehen. Für das Verhalten und den Einsatz in einer Applikation
sind die Kenngrößen Durchlasswiderstand RDSon und Gate-Ladung QG von großer
Bedeutung. Die Größe der Gate-Ladung QG bestimmt maßgebend die Schaltge-
schwindigkeit des MOSFETs. Für die Technologieentwicklung ist es daher das Ziel,
einen Kompromiss zwischen optimalem flächenspezifischem Widerstand RDSon · A
und einer möglichst geringen flächenspezifischen Gateladung QG/A zu finden. Für
die Darstellung der Technologieentwicklung wird daher das Gütemaß Figure of Merit
(Abk. FOM) definiert. Dieses ist ebenfalls in Tabelle 2.6 dargestellt. Zur Vollstän-
digkeit ist die Gegenüberstellung zur aktuellen Si-IGBT Technologie zu finden.
In Abbildung 2.23 a) ist die klassische Struktur der Planartechnologie dargestellt.
Die Spannungsfestigkeit des MOSFETs wird durch das Einbringen einer schwach do-
tierten Zone realisiert. Die größten Beträge zum RDSon liefert der Kanalwiderstand
RCH , der Widerstand der intrinsischen Zone RJFET als auch der Akkumulations-
widerstand RAcc. Durch das Parallelschalten der MOSFET-Strukturen werden die
entsprechenden Chip-Größen bzw. Stromtragfähigkeiten realisiert.
Beim Trench-MOSFET (siehe Abbildung 2.23 b)) wird die Struktur des MOSFET
soweit verändert, dass der Widerstand RJFET komplett wegfällt. Die Gateform ist
dabei als Graben (engl. Trench) realisiert und das Gate weiter in die Struktur hin-
eingebracht. Es entsteht eine vertikale Ausrichtung des Kanals. Die Zellen können
schmaler gestaltet werden, da keine Beschränkung aufgrund der Kanallänge mehr
besteht. Dadurch wird die Zellanzahl pro Fläche deutlich erhöht und der flächenspe-
zifische Widerstand verringert. Nachteilig ist jedoch die dadurch entstehende größere
Gate-Drain-Kapazität.
Eine weitere Technologieentwicklung ist der Superjunction-MOSFET8 gemäß
Abbildung 2.23 c). Hier sind im Vergleich zum Planar-MOSFET p-leitende Säulen
in die Epitaxieschicht eingebracht, welche mit dem Source verbunden sind. Die Do-
tierung der Säulen wurde so bemessen, dass im Sperrzustand eine niedrige effektive
Dotierung erfolgt. Man spricht vom einem sogenannten Kompensationsprinzip. Im
Sperrzustand entsteht ein rechteckiger Feldverlauf, trotz der höheren Dotierung der
Epitaxieschicht. Somit kann, um die Sperrspannung zu erreichen, die Epitaxiedicke
reduziert und ein deutlich besseres Durchlassverhalten erzielt werden.
8Bezeichnung der Firma Infineon: CoolMOSTM
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2.4 Stand der Technik - Topologien, Technologien und ihre Grenzen
Um dieses Kompensationsprinzip auch auf die Niedervolt-MOSFETs zu applizieren,
wurde eine Kompensation mittels Feldplatten entwickelt, so dass sich ebenfalls ein
rechteckiger Feldverlauf einstellt (siehe Abbildung 2.23 d)). Diese Technologie wird
auch als Feldplatten-MOSFET 9 bezeichnet. Den Vorteil bringt die große, weit in
die Epitaxie hineinragende, Feldelektrode mit sich. Es kann auch hier eine deutliche
Reduktion des RDSon aufgrund deutlich geringerer Chipdicken erzielt werden.
In Abbildung 2.23 e) ist zur Vollständigkeit die Struktur eines Feld-Stop-IGBTs
dargestellt. Dieser ist durch eine schwach negative dotierte Zone zum Abbau des E-
Feldes charakterisiert. Weitere Entwicklungsrichtungen gehen zur Einführung eines
Trench-Gates (vgl. 2.23 b)). Dadurch wird die Kanallänge verkürzt und die Durch-
lasseigenschaft verbessert.
In Abbildung 2.23 f) ist die Struktur eines GaN-HEMT10-MOSFETs dargestellt.
Im Gegensatz zu allen anderen Leistungsschaltern ist dieser ein laterales Bauele-
ment. Es bildet sich ein zweidimensionales Elektronengas (Abk. 2DEG), welches
über das Gate gesteuert wird. Bei einer Gatespannung von 0V bildet sich unter-
halb des p-Gates ein ladungsträgerverarmtes Gebiet aus. Für eine Gatespannung
UGS > UGS−th = 1, 2V bildet sich ein durchgängiges zweidimensionales Elektronen-
gas.
a) b) c) d)
e) f)
Quelle: a)-d)[13, S.16, S.22], e) [19], f) [20]
Abbildung 2.23: Strukturen der MOSFET-Technologien: a) Planar-MOSFET, b)
Trench-MOSFET, c) Superjunction-MOSFET, d) Feldplatten-
MOSFET, e) Si-IGBT (Feld-Stop), f) GaN-HEMT-MOSFET
9 Bezeichnung der Firma Infineon Technologies AG: OptiMOSTM
10 High Electron Mobility Transistor
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Gehäuseformen (Packages)
Eine weitere Technologieentwicklung diskreter Bauelemente ist im Bereich der Ge-
häuse zu verzeichnen. Die Realisierung des Gehäuses trägt durch die immer besseren
Halbleiter maßgeblich zum RDSon aber auch zum parasitären Verhalten
(induktiver/kapazitiver Anteil) bei. In Abbildung 2.24 a) sind die Anteile des Ge-
häuses zum Gesamtwiderstand dargestellt. Bei einer alten Bauform, wie zum Bei-
spiel dem TO-220, beträgt der Gehäuseanteil zum RDSon für einen 100V-Schalter
45 %. Für das aktuellste TO-Leadless-Package (Abk. TOLL) beträgt der Anteil
zum Gesamt-RDSon nur noch 15 %. Diese Verbesserung konnte maßgeblich durch
die großflächige Kontaktierung der Bonddrähte an der Metallisierungsschicht des
Chips erzielt werden. Es werden insgesamt 5 Bonddrähte mit einer minimalen Län-
ge eingesetzt. Im TOLL-Package ist weiterhin die Package-Fläche im Vergleich zum
D2-PAK 7-pin deutlich reduziert. Die Gesamtlötfläche am Source-Kontakt wurde
ebenfalls vorgrößert. Insgesamt weist dieses Gehäuse eine geringere Fläche und ein
verbesserten thermischen Widerstand auf. Das Verhätlnis zwischen Fläche und ther-




Abbildung 2.24: Vergleich der MOSFET-Gehäuse hinsichtlich a) Gehäuse-Anteil
zum RDSon und b) thermischen Widerstand und Gehäuse-Fläche
Ein weiteres sehr stark verbessertes Gehäuse wird mit der DirectFETTM-Technologie11
umgesetzt. Die Besonderheit des Gehäuses ist der Kupfer-Drain-Clip. Der Drain-
Anschluss ist auf der Oberseite mit einem Kupferbügel kontaktiert. Die Gate- und
Source-Kontake sind als Lötflächen auf der Unterseite des Gehäuses untergebracht.
Durch die oberseitige Drainkontaktierung ist eine zweiseitige Kühlung möglich bzw.
eine Kühlung von der Oberseite notwendig. Der thermische Widerstand wird durch
die zweiseitige Anbindung im Vergleich zum TOLL-Gehäuse nochmals reduziert.[22,
S. 9]
11Herstellerbezeichnung der Fa. Infineon bzw. ehemals International Rectifier
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2.4.6 Kondensatoren für Hochstromanwendungen
Die Ausführungsformen von Kondensatoren lassen sich sehr gut hinsichtlich der Art
des Dielektrikums (z.B. Papier, Kunststoff, Keramik, Aluminiumoxid, Tantaloxid)
oder nach der Art der Beläge (z.B. Metallfolie, aufgedampfte Metallschicht, Alumi-
nium, Tantal, flüssiger oder fester Elektrolyt) klassifizieren. Typischerweise werden
Kondensatoren auch anhand ihres inneren Aufbaus unterschieden. In Abbildung 2.25
ist eine Übersicht zu den Kondensatorklassen Elektrolytkondensator, Keramikkon-
densator und Folienkondensator mit ihrem Aufbau, mit der Ausführungsform des
Dielektrikums und ihren wichtigsten Kenngrößen dargestellt.
1) Wickelkondensator 2) Schichtkondensator 3) Massekondensator (Bsp. Tantal-Sinter
Quelle: Abbildungen entnommen aus [23, S. 206 ff.]
Abbildung 2.25: Vergleich der verschiedenen Kondensatorarten mit den wichtigsten
Kenngrößen: gelbe Markierung - kritische Kenngröße für hohe Um-
gebungstemperaturen im automotive Sektor, k.A. - keine Angaben
verfügbar
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Je nach Einsatzgebiet des Kondensators sind unterschiedliche Kondensatortypen
möglich. Die folgenden Diskussionen beziehen sich auf den Zwischenkreis- bzw. Kom-
mutierungskondensator, da dieser den größten Anteil zum Gesamtvolumen darstellt
(vgl. Abbildung 2.10). Die Anforderungen hierbei sind:
• große Kapazität (ca. 0,5 mF pro kW Ausgangsleistung)
• hohe Pulsstrombelastbarkeit (ca. 10ARMS pro kW Ausgangsleistung): diese
ist auslegungsbestimmend
• maximale Temperatur > 100 ◦C
• Serienwiderstand: niedrig
• Serieninduktivität: niedrig
• Energiedichte: sehr hoch
• Lebensdauer: produktabhängig > 6.000 h.
Es ist ersichtlich, dass Elektrolytkondensatoren und Keramikkondensatoren sich für
integrierte Hochstromsysteme im Zwischenkreis aufgrund ihrer großen Pulsbelast-
barkeit und des großen Temperaturbereichs sehr gut eignen. FKN/MKN Folien-
kondensatoren haben ebenfalls einen großen Temperaturbereich - der größte Nach-
teil ist das große Bauvolumen bzw. die niedrige Energiedichte. Keramikkondensa-
toren, Aluminium- bzw. Aluminium-Polymer-Elektrolytkondensatoren weisen eine
hohe Energiedichte auf. Im Package Vergleich der Keramikkondensatoren hat das
1206 Package die größte Energiedichte bezogen auf das Volumen bzw. der Elektro-
lytkondensator die größte Energiedichte auf die benötigte Platinenfläche.[17]
Im Folgenden werden die Besonderheiten der Kondensatortypen und die Auslegungs-
kriterien herausgearbeitet.
Elektrolytkondensator im Zwischenkreis: Ein wichtiger Punkt für den Einsatz
eines Elektrolytkondensators im Zwischenkreis ist die Lebensdauer. Als Lebensdau-
er bezeichnet man den Zeitraum, in dem die Eigenschaften des Kondensators in-
nerhalb der Toleranzgrenze liegen. In der Auslegungsphase des Systems muss das
thermische Verhalten des Kondensators auf Basis von Belastungszyklen ermittelt
werden. Aus dem thermischen Verhalten kann die effektive Lebensdauer des Kon-
densators bestimmt werden. Eine optimierte Auslegung des Elektrolytkondensators
ist besonders wichtig. Eine zu knappe Auslegung der Lebensdauer kann zu einem
frühzeitigen Systemausfall führen. Eine zu große Reserve in der Lebensdauer bzw.
eine Auslegung nach maximaler Stromstärke führt zu einem System mit zu großem
Systemvolumen, so dass eine Systemintegration im schlechtesten Fall nicht mehr
möglich ist. Für den Einsatz in automotive Anwendungen sind aktuell zertifizierte
Hochstrom- und Hochtemperaturkondensatoren am Markt verfügbar. Für die nach-
folgenden Untersuchungen werden folgende Serien und Hersteller betrachtet:
• Hersteller EPCOS/TDK: B41691/B41791 Serie: Stromtragfähigkeiten bis zu
20ARMS pro Kondensator, Temperatur bis 150◦ C, Lebensdauer bei 125◦ und
IAC−nenn > 8.000 h
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• Hersteller Kemet: PEG/PEH Serie: Stromtragfähigkeiten bis zu 23Arms pro
Kondensator, Temperatur bis 150◦ C, Lebensdauer bei 105◦ > 5.000 h
• Hersteller Nippon Chemi-Con: Hybrid-Kondensatoren - HXC Serie: Strom-
tragfähigkeiten bis zu 1,4ARMS pro Kondensator, Temperatur bis 125◦ C,
Lebensdauer bei 125◦ und IAC−nenn > 4.000 h - Besonderheit: sehr kleine SMD
Bauform (typ. ∅ D<10mm )
Keramikkondensator im Zwischenkreis: Im Rahmen der Auslegung eines Kera-
mik-Zwischenkreises muss der Kapazitäts-Rückgang (Derating) aufgrund der anlie-
genden Spannung berücksichtigt werden. Je größer die Kapazität auf dem gewählten
Package wird, umso niedriger ist die tatsächliche Kapazität an der Nennspannung.
Dies liegt an der feldabhängigen Permitivität  des Materials. Eine weitere Beson-
derheit des Keramikkondensators liegt in der mechanischen Empfindlichkeit. Me-
chanische Belastungen führen zu einer Rissbildung (engl. crack) und in der Regel
zur Berührung der Nachbarelektroden (Kurzschluss). Fahrzeugelektroniken sind ei-
ner hohen Vibrationsrate ausgesetzt. Wird ein Kondensator im Zwischenkreis durch
mechanische Belastung zerstört, kann dies durch den entstehenden Kurzschluss zum
Entlöten des Bauteils bzw. im schlimmsten Fall zum Brand der Baugruppe führen.
Bei bestimmten Keramikmaterialien gibt es außerdem den inversen Piezo-Effekt.
Dieser führt zu einer mechanischen Belastung des Kondensators. Zu große elektri-
sche Schwingungen auf dem Zwischenkreis führen zu mechanischen Schwingungen
des Kondensators.
Für Kondensatoren in schnellen Impulsanwendungen spielen die parasitären Elemen-
te wie z.B. die Anschlussinduktivität eine große Rolle. Die Leiterbahn zum Anschluss
des Kondensators zählt ebenfalls als Anschlussserieninduktivität.
















1: Elko: 100 µF 130 mΩ 50V
2: MLCC: 4,7 µF 4 mΩ 50V
3: MLCC: 1 µF 20 mΩ 50V
4: Elko: 1000 µF 47 mΩ 100V
Parallelschaltung aus 1 und 2
Abbildung 2.26: Impedanzkurven verschiedener Kondensatoren - ermittelt durch ei-
ne LT-Spice AC-Simulation von hinterlegten Kondensatormodellen
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In Abbildung 2.26 ist die Impedanz-/Frequenzcharakteristik für verschiedene Kon-
densatoren und unterschiedliche Ersatzparameter und Dämpfungen aufgetragen. Es
ist ersichtlich, dass ein Elektrolytkondensator nur etwa bis 100 kHz dämpfend auf
den zu filternden Strom wirkt. Durch den induktiven Anteil werden hochfrequen-
te spektrale Anteile sogar wieder verstärkt. Ein Keramikkondensator hat, aufgrund
seiner geringen Kapazität, bei niedriger Frequenz nur eine geringe Dämpfung auf
den zu filternden Wechselstrom. Bei hohen Frequenzen hat er aufgrund seines sehr
kleinen ESR und ESL eine sehr kleine Impedanz. Eine Parallelschaltung von Elek-
trolytkondensator und Keramikkondensator führt zu einer breitbandigen Dämpfung
des zu filternden Wechselstroms.
Bei hohen Schaltgeschwindigkeiten entsteht ein Stromspektrum mit einem großen
Anteil an hochfrequenten Oberschwingungen. Diese führen zu einer starken Strom-
belastung des Keramikkondensators. In Abbildung 2.27 a) ist der gemessene Stro-
mimpuls für den Aufladevorgang eines X7R 1206 2,2µF Keramikkondensators dar-
gestellt. Es ist eine deutliche Belastung des Kondensators mit einem Strompeak von
130A zu erkennen. Dies führte zu einem Ausfall des Kondensators nach wenigen
Zyklen. In Abbildung 2.27 b) ist die X-Ray-Analyse des Kondensators mit einem
deutlich Riss zu sehen. Eine offene Frage ist an dieser Stelle die maximale Strom-
belastbarkeit, die Auswahl und Klassifizierung des Keramikkondensators.
130A
1, 3µs




Abbildung 2.27: a) Gemessener Stromimpuls durch einen X7R 1206 2,2µF Kera-
mikkondensator im Aufladevorgang; b) Röntgen (X-Ray) Analy-
se des entstandenen Risses durch die starke Strombelastung des
Kondensators
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2.4.7 Magnetwerkstoffe für Anwendungen in der
Leistungselektronik
Allgemein unterscheidet man hartmagnetische Werkstoffe (Permanentmagnete –
z.B. AlNiCo oder FeBNe) und weichmagnetiche Werkstoffe. Hartmagnetische Werk-
stoffe werden zum Beispiel für die Permanentmagnete in elektromechanischen Ener-
giewandlern (z.B. bei PESM) verwendet. In diesem Kapitel soll es ausschließlich um
die Einsatzgebiete und den Vergleich von weichmagnetischen Werkstoffen für leis-
tungselektronische Systeme gehen. Bei weichmagnetischen Werkstoffen unterschei-
det man prinzipiell folgende Arten:
• Ferrite (Metalloxide z.B. Fe2O3)
• Eisenpulverkerne
• Legierungen (Elektrobleche)
• Amorphe Metalle (Schnittbandkerne)
Die Auswahl der Werkstoffe hängt vom Einsatzgebiet und den entsprechenden An-
forderungen ab. Die ausschlaggebenden Auswahlkriterien sind die Sättigungsfluss-
dichte und die spezifischen Kernverluste. Im Bereich der DC-DC-Wandler un-
terscheidet man DC-Drosseln (bzw. Flyback-Transformator), AC-Drosseln und HF-
Transformatoren. Die Anforderungen an das Einsatzgebiet sind in Tabelle 2.7 dar-
gestellt.
Tabelle 2.7: Anforderungen an Magnetwerkstoffe in Abhängigkeit von der Anwen-
dung, niedrig: ↓, mittel: →, hoch:↑
Kategorie DC-Drossel AC-Drossel HF-Transformator
rel. Permeabilität µr ↓ ↓ ↑
Bsat ↑ = ∆BHF + ∆B(1) = ∆B
∆B →, ↓ ↑ ↓
DC-Bias f(IAV , N,AL, Afe) 0 0
max. Temperatur 150◦C 150◦C 150◦C
typ. Frequenzbereich 50 kHz − 500 kHz 50 kHz − 200 kHz 50 kHz − 200 kHz
Luftspalt ja ja nein
Ein Übersicht zur Auswahl der Magnetmaterialien in Abhängigkeit vom Einsatzge-
biet ist in [24] zu finden.
Für den HF-Trafo wird das Ferritmaterial N9712 ausgewählt. Dieses ist durch einen
hohen Temperaturbereich und niedrige Verluste auch bei hohen Temperaturen cha-
rakterisiert. Für den Einsatz als DC-Drossel wird das Material MPP13 ausgewählt.
Dieses ist durch einen guten Kompromiss aus Sättigungsflussdichte, maximaler Tem-
peratur und spezifischen Kernverlusten gekennzeichnet.
12Herstellerbezeichnung der Fa. TDK
13Herstellerbezeichnung der Fa. von Magnetics Inc.
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2.5 Zusammenfassung und Optimierungspotentiale
Anforderungen:
Die Herausforderungen im Bereich der Fahrzeugelektronik ergeben sich durch die
hohen Temperaturen (Ta > 90 ◦C ), die begrenzte Baugröße und die gewünsch-
te Verbesserung der Effizienz (η > 95%), die Leistungsdichte (ρ > 2 kW/l), das
Leistungsgewicht und die spezifischen Kosten. Die Einhaltung von entsprechenden
Normen und Regulierung ist selbstverständlich, wobei die Normungslandschaft für
Elektrofahrzeuge in [25] aufgezeigt wird. Für Fahrzeuge allgemein gilt die in [26]
beschriebene ISO 26262 bzw. für 12V/48V-Bordnetze die herstellerspezifischen Re-
gulierungen LV 124 und LV 148.
Topologien:
Die Analyse von bestehenden Beispielsystemen für 12V/48V Anwendungen zeigt
einen Optimierungsbedarf hinsichtlich der Aufbau- und Verbindungstechnik, der ver-
besserten Ausnutzung von aktiven und passiven Komponenten sowie der Verringe-
rung des Bauvolumens.
Die Untersuchung von verschiedenen Umrichter-Topologien zeigte, dass die klassi-
sche B6-Brücke im Vergleich zur H-Brückentopologie keine signifikanten technischen
Nachteile aufweist. Hinsichtlich der Wirtschaftlichkeit ist sie durch einen geringeren
Bauelementeaufwand und einer besseren Ausnutzung der Halbleiter gekennzeichnet.
In den weiteren Untersuchungen wird daher die B6-Brücke betrachtet.
Als Topologie für einen 12V/48V DC-DC-Wandler wird ein Full-Bridge-Converter
mit Current-Doubler auf der 12V-Seite gewählt. Im Vergleich zu den untersuch-
ten Topologien ist dieser durch niedrigste Durchlassverluste der Leistungsschalter in
Kombination mit einem geringem Filtervolumen gekennzeichnet. Für eine Ansteue-
rung des Wandlers im optimalen Arbeitspunkt wird eine zweite Wandlerstufe als
Buck-/Boost-Converter eingesetzt.
Stand der Technik auf Komponentenebene:
Aufgrund der Flexibilität in der Gestaltung der Zwischenkreisanbindung und der Ge-
staltungsfreiheit für eine Systemintegration erfolgt eine Festlegung auf PCB-basierte
Systeme. Eine Erhöhung der Stromtragfähigkeit und des thermischen Managements
von PCB-Lösungen kann durch Sondertechnologien erfolgen. Als Sonderausführung
wird eine Demonstratorplatine mit Kupfer-Inlay-Technologie vorgestellt.
Es folgt ein Vergleich von verschiedenen aktuell verfügbaren Si-/SiC-/GaN-Schalter-
technologien. Für die folgenden Untersuchungen werden alle Technologien mit in die
Betrachtungen einbezogen.
Ein weiterer wichtiger Aspekt ist die bessere Ausnutzung von passiven Bauelemen-
ten. Für Kondensatoren in Hochstromanwendungen werden Elektrolytkondensato-
ren spezieller Hochstromserien der Hersteller TDK, Kemet, Nippon ChemiCon aus-
gewählt. Diese sind durch eine große Strombelastbarkeit und eine thermische Anbin-
dung des Kondensatorwickels gekennzeichnet. Die Auswahl geeigneter Keramikkon-
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densatoren für hohe Pulsbelastbarkeit wird als weiterer Untersuchungsschwerpunkt
gesehen.
Als Magnetmaterialien für eine Hochtemperaturanwendung kommt das Ferritmate-
rial N97 (Hersteller TDK) und das Eisenpulvermaterial MPP (Hersteller Magnetics
Inc.) zum Einsatz. Diese sind durch einen guten Kompromiss aus Sättigungsfluss-




Analytische Grundlagen der untersuchten
Konverter
Ziel dieses Kapitels ist es, die grundlegende Funktionsweise, Ansteuerverfahren und
Bauelementebelastung der zu untersuchenden Leistungselektronik darzustellen. Die
abgeleiteten Formeln bilden die Basis für die nachfolgende Optimierungsmethodik.
3.1 Antriebsumrichter - Ansteuerverfahren und
Bauelementebelastung













Quelle: in Anlehnung an [27, S. 54]
Abbildung 3.1: links) Umrichter ausgeführt mit MOSFETs; rechts) Systemmodell
mit gesteuerten Quellen, si = 2xi − 1
Für den Umrichter lässt sich mithilfe der Schaltfunktion xi(t) ∈ {0, 1}; i ∈ {U, V,W}
ein Modell mithilfe gesteuerter Quellen entwickeln. Für die Ausgangsspannung (Phase-
Mittelpunkt-Spannung) ergibt sich die Beschreibung gemäß Formel 3.1. Der Zwi-
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schenkreisstrom setzt sich aus der Summe der Ströme in Abhängigkeit von der
Schalterstellung zusammen (Gleichung 3.2). Durch eine Berechnung des vollstän-
digen Maschensatzes ergeben sich die Sternpunktspannung uK0 (Gleichung 3.3) und
die Phasen-Sternpunkt-Spannung ui (Gleichung 3.4). [28, S.243 ff.]
ui0(t) =
UZK
2 (2xi(t)− 1)︸ ︷︷ ︸
si(t)
(3.1)
iZK(t) = xU(t)iU(t) + xV (t)iV (t) + xW (t)iW (t) (3.2)
uK0(t) = (sU(t) + sV (t) + sW (t))
UZK
6 (3.3)
ui(t) = ui0(t)− uK0(t) (3.4)
Die unterschiedlichen Schalterzustände und die sich ergebenden Spannungen sind
in [28, S.243 ] dargestellt. Führt man nun eine Koordinatentransformation von dem
dreiphasigen System in das α−β-Koordinatensystem (vgl. Gleichung 8.1 im Anhang
A3 auf S. 187) durch, so ergeben sich für die einzelnen Schalterstellungen definierte





















Quelle: [27, S. 59]




Die Blocktaktung ist die einfachste Art der Umrichtersteuerung. Die Schalterstellun-
gen werden entsprechend der gewünschten Ausgangsfrequenz ω in den Abständen
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∆ϕ = 2pi/6 umgeschalten. Dies bedeutet ein Durchlauf aller Vektoren (ohne Null-
vektoren) in einer Periode (vgl. Abbildung 3.2). Die Länge eines Vektors entspricht
der maximalen Phasenspannung Ûi = 23 UZK . Die Amplitude der 1. Harmonischen
beträgt 2
pi
UZK = 0, 636UZK . Die Übertragungsfunktion des Umrichters in Blocktak-





Vorteil dieser Ansteuerart ist der große erreichbare Aussteuerbereich. In der An-
triebstechnik ist dieser für eine maximal erreichbare Drehzahl ohne Feldschwächbe-
trieb der Maschine notwendig. Die Frequenz der Ausgangsspannung des Umrichters
kann durch die Geschwindigkeit der Vektorumschaltungen gesteuert werden. Ein
weiterer Vorteil sind die geringen Schaltverluste, da die Ansteuerung mit einem Mi-
nimum an Schalterumschaltungen auskommt. Von großem Nachteil ist jedoch die
Steuerung der Ausgangsamplitude. Dies ist nur über ein zusätzliches Stellglied zur
Variation der Zwischenkreisspannung möglich. Die komplette Darstellung der ent-
sprechenden Phasenspannungen und Ströme ist sehr umfangreich. Es soll daher an
dieser Stelle auf die weiterführende Literatur [29, S. 251 ff.] verwiesen werden.
3.1.2.2 Unterschwingungsverfahren/Supersinusmodulation
Beim Unterschwingungsverfahren werden die Ausgangsspannungen durch eine Puls-
weitenmodulation gebildet. Hierfür werden drei sinusförmige Referenzspannungen
mit einer Dreieckfunktion verglichen. Dadurch entsteht für jede Phase das entspre-
chende Pulsmuster zur Erzeugung der Ausgangsspannung. Bildet man den Kurz-
zeitmittelwert1 des pulsweitenmodulierten Ausgangssignals, so ergibt sich für die 1.
Harmonische der Ausgangsspannung die Funktion 3.6 [28, S. 269 ff.]. Es wird dabei
der ModulationsgradMu durch Formel 3.7 definiert. Im Gegensatz zur Blocktaktung
ist hier die Sternpunktspannung im Mittel über eine Schaltperiode Null [30, S. 67].
Die maximale erreichbare Ausgangsspannung Ui ist somit UZK/2, d.h. die maximale
Aussteuerung beträgt 79% der maximalen Aussteuerung der Blocktaktung. Dies ist
ein deutlicher Nachteil dieses Ansteuerverfahrens.
ui(t) =
UZK





Im Raumzeigerdiagramm kann die PWM-Modulation durch einen Kreis mit Radius
UZK
2 eingezeichnet werden (siehe Abbildung 3.3 links). Die Amplitude und Frequenz
der Ausgangsspannung wird durch den ModulationsgradMu und ωN der Sollfunktion
u∗i (t) vorgegeben. Nachteilig sind allerdings die vergleichsweise hohen Schaltverluste,
die durch das häufige Umschalten hervorgerufen werden. Auf die genauen Kurven-
verläufe und Bestimmung der Kenngrößen soll hier nicht weiter eingegangen werden.
1über eine Schaltperiode gebildeter Mittelwert
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Die entsprechenden Darstellungen sind in der weiterführenden Literatur [28, S. 269
ff.] zu finden.
Eine Möglichkeit zur Erhöhung der maximal erreichbaren Ausgangsspannung ist
die Supersinusmodulation. Zur Grundschwingung wird eine Funktion mit dreifa-
cher Grundschwingungsfrequenz gemäß Gleichung 3.8 überlagert (Nullsystem). Die
Amplitude der zu überlagernden Schwingung beträgt typischerweise 16Mu. Dadurch
kann der Modulationsgrad Mu der 1. Harmonischen auf einen Wert von 1sin(60◦) =




2 (Musin(ωN t) +
Mu





























Quelle: in Anlehnung an[27, S. 65,67]
Abbildung 3.3: Aussteuerung ohne (links) und mit Supersinusmodulation (rechts)
3.1.2.3 Raumvektormodulation (SVPWM)
Für die Bildung eines beliebigen Raumvektors Usoll werden die Basisraumzeiger 0
- 7 (vgl. Abbildung 3.2) in einer Schaltperiode mit entsprechenden Zeiten tx einge-
schalten, so dass der Kurzzeitmittelwert über einer Schaltperiode dem gewünschten
Sollwertvektor Usoll entspricht (vgl. Gleichung 3.9). Die entsprechenden Schaltzeiten
berechnen sich nach Gleichung 3.10. Die Spannungen U1 und U2 entsprechen dabei
den Basisraumzeigern 1 und 2 im Falle des Sektors I. Für die anderen Sektoren sind
























= Tp · T−1SV PWM · Usoll (3.10)
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3.1 Antriebsumrichter - Ansteuerverfahren und Bauelementebelastung
Die maximal erreichbare Amplitude der Grundschwingung beträgt 1√3UZK (vgl. Ab-
bildung 3.3 rechts). Berechnet man den Kurzzeitmittelwert der sich ergebenden
Phasenspannung ui0(t), so ergibt sich die in Abbildung 3.4 dargestellte zusammen-
gesetzte Funktion. Auch hier ist ein überlagertes Nullsystem ersichtlich. Weitere

















Abbildung 3.4: Kurzzeitmittelwerte der Phasenausgangsspannung für klassische
PWM und SVPWM
3.1.3 Analytische Bestimmung der Bauelementestrombelastung
Die Bestimmung der Strombelastung ist insbesondere für die Auswahl der Bauele-
mente mit der entsprechenden Stromtragfähigkeit als auch für die Auslegung der
thermischen Anbindung von besonderer Relevanz. Für eine schnelle Auslegung der
Bauelemente werden im folgenden Kapitel die Bauteilebelastungen aus entsprechen-
den Mittelwertmodellen abgeleitet. Der Rechengang für sinusförmige Aussteuerung
erfolgt hierfür in zwei Schritten:
1. Bestimmung des Effektivwertes über eine Schaltperiode Tp - Ergebnis ist eine
Funktion mit einer Abhängigkeit vom Tastverhältnis: XRMS−Tp(t) = f(d(t))
2. Berechnung des mittleren Effektivwertes über die gesamte Grundwelle TN
Für die grundlegende Bestimmung der Bauelementebelastung des Umrichters müs-
sen der Phasen- und Zwischenkreisstrom bestimmt werden. Der Phasenstrom kann
einerseits direkt aus den Maschinengleichungen (siehe Kapitel 4.2.2) oder aus der
Ausgangsleistung berechnet werden. Der Phasenstrom ergibt sich anhand der vorge-
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gebenen mechanischen Leistung, dem Phasenwinkel und dem Maschinenwirkungs-
grad zu Gleichung 3.11. Der Eingangsstrommittelwert kann über den Mittelwert der
einzelnen Schalterzustände bei der verwendeten SVPWM berechnet werden [32].
Iph−RMS =
Pmech√














Für die Berechnung des effektiven Schalterstromes bzw. der Verlustleistung nach o.g.
Prinzip ergeben sich in Abhängigkeit vom eingesetzten Schalter folgende Formeln:
MOSFET als Leistungsschalter






i2T (t)dt = d(t)i2ph(t)RDSon (3.13)
= (12 +
Mu
















2 sin(ωN t+ ϕ))sin
2(ωN t)dt (3.16)
= RDSonI2T−RMS = RDSonÎ2ph/4 (3.17)
IGBT mit Freilaufdiode als Leistungsschalter






iT (t) · UCE0 + rCE · i2T (t) dt (3.18)
= (12 +
Mu
2 sin(ωN t+ ϕ))︸ ︷︷ ︸
d(t)







= ( 12pi +
Mucos(ϕ)
8 ) · UCE0 · Îph
+ (18 +
Mucos(ϕ)











iD(t) · UF + rD · i2IGBT (t) dt (3.22)
= (12 +
Mu
2 sin(ωN t+ ϕ))︸ ︷︷ ︸
d(t)







= ( 12pi −
Mucos(ϕ)








Der Strom des Zwischenkreiskondensators ist abhängig von den Strömen der drei
Halbbrücken sowie von der aufgenommenen Wirkleistung des Systems. Um die zu-
sammengesetzten Ströme der Halbbrücken bestimmen zu können, wird eine Rech-
nung für die SVPWM durchgeführt. In dieser Modulationsart sind die entsprechen-
den Schalterstellungen leicht aus der Abbildung 3.3 ablesbar. Es ergibt sich für den
Sektor I mit den Zeigern 1 und 2 der Ansatz gemäß Gleichung 3.26 zur Berechnung
des Effektivstromes für eine Schaltperiode Tp. Der Mittelwert dieses Effektivstromes
über die gesamte Grundwellenperiode entspricht dem Mittelwert des Effektivstromes
über einen Sektor (siehe [32]). Aus dem Umrichtereingangsstrom IZK−AV und dem
Brückeneffektivstrom IZK−RMS kann schließlich die Strombelastung des Zwischen-



















I2C−ZK−RMS−(1) = I2ZK−RMS − I2ZK−AV (3.28)
Die vollständige Herleitung ist in [32] zu finden. Es ergibt sich die Gleichung 3.29
für die analytische Berechnung des Zwischenkreiskondensatorstromes.















In Abbildung 3.5 ist der Zwischenkreisstrom in Abhängigkeit vom Modulationsgrad
Mu und vom cos(ϕ) dargestellt. Es wird darin ersichtlich, dass das Maximum des
Phasenstroms bei cos(ϕ) = 1 und einem Modulationsgrad Mu von 0,6 erreicht wird.
Bei einem Modulationsgrad von Mu = 1 ergibt sich ein Zwischenkreisstrom, welcher
nahezu unabhängig vom cos(ϕ) ist. Als Näherungsansatz für ersten Dimensionie-
rungen kann IC−ZK−RMS−(1) = Îph/2 genutzt werden.
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Abbildung 3.5: Darstellung des Zwischenkreisstromes in Abhängigkeit vom Modu-
lationsgrad und Phasenwinkel
3.2 Grundlagen des Bordnetz DC-DC-Wandlers
3.2.1 Funktionsweise
In Abbildung 3.6 ist das Prinzipschaltbild der im Kapitel 2.4.2 erarbeiteten bidi-
rektionalen DC-DC-Wandlertopologie, deren typische Schaltverläufe und Übertra-
gungsfunktionen jeweils für den Buck- oder Boost-Betrieb dargestellt. Als Buck-
Betrieb wird die Betriebsart bei einem Energiefluss von der HV- auf die LV-Seite
bezeichnet. Der Boost-Betrieb hat einen Energiefluss in die entgegengesetzte Rich-
tung.
Der ausgewählte DC-DC-Wandler ist eine zweistufige Topologie mit dem Ziel, den
Full-Bridge-Converter immer im optimalen Arbeitspunkt D = 0, 5 und Φ = 1 zu be-
treiben. Die Steuerung des Energieflusses erfolgt durch den vorgeschalteten Boost-/
Buck-Converter.
Besonderheit des Phase-Shift-Full-Bridge-Converters ist die Steuerung der Phasen-
lage im Buck-Betrieb. Durch dieses Steuerverfahren kann durch die Transformator-
Streuinduktivität Nullspannungsschalten (Abk. ZVS2) erreicht werden. Im Boost-
Betrieb wird der Wandler über den Tastgrad gesteuert. Eine Phasenlagensteuerung
bzw. ZVS ist mit T6 und T8 nicht möglich.
Eine weitere Besonderheit der Schaltung ist die Current-Doubler-Schaltung. Im Ge-
gensatz zum Vollbrückengleichrichter werden einerseits Halbleiterverluste gespart,
andererseits werden die Drosseln nur mit der Hälfte des Stroms belastet. Die Dros-
seln können mit einer niedrigeren Induktivität, im Vergleich zu einem Aufbau ge-
2Zero Voltage Switching
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mäß Abbildung 2.17 ausgelegt werden. Durch den Phasenversatz des Stromflusses































































































Abbildung 3.6: Prinzipschaltbild, typische Kurvenverläufe und Übertragungsfunkti-
on des untersuchten DC-DC-Wandlers
3.2.2 Betriebsarten
Mit der klassischen Ansteuerung des Full-Bridge-Converters über das Tastverhält-
nis arbeitet der Wandler im hartschaltenden Betrieb. Weitere Details können [35,
S. 563 ff.] entnommen werden. Wie bereits erwähnt kann durch eine Steuerung der
Phasenlage Φ ein entlastendes Schalten erreicht werden. Um das Prinzip des Null-
spannungsschaltens zu verdeutlichen sind in Abbildung 3.7 drei ausgewählte Schal-
terstellungen dargestellt, um den Kommutierungsvorgang von T1 und T4 auf T3
und T2 zu veranschaulichen. Im ersten Schalterzustand sind T1 und T4 leitfähig. Der
Strom fließt durch die Streuinduktivität Lσ und die Magnetisierungsinduktivität des
Transformators. Im nächsten Schalterzustand wird T4 ausgeschaltet. Der eingepräg-
te Stromfluss durch Lσ fließt durch die Kapazitäten CDS3 und CDS4 und lädt diese so
um, dass die Spannung an T4 steigt. Bei einer Spannung von UT4 = UC2+UF wird die
Body-Diode von T3 leitfähig und begrenzt die Spannung auf UT4 = UC2 +UF (Schal-
terzustand 3). Die Schalterspannung über T3 ist nahezu 0 (Flussspannung der Diode
UF ). Die gleiche Kapazitätsumladung erfolgt bei Abschalten von T1 auf der vorde-
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ren Halbbrücke. Wird im nächsten Schalterzustand T3 und T2 leitfähig, so schalten
diese bei einer Drain-Source-Spannung von nahezu 0V ein. Wird ZVS komplett er-
reicht, entstehen bei der dargestellten idealisierten Betrachtung im Konverter keine
Schaltverluste. Es entsteht ein quasiresonantes Schalten, bei welchem der Schalter
durch die parallelen Kapazitäten entlastet wird. Weiterführende Informationen und


































Schalterzustand 1 Schalterzustand 2 Schalterzustand 3
UC2 UC2 UC2
Abbildung 3.7: Ausgewählte Schalterzustände für die Darstellung der Stromkommu-
tierung beim Nullspannungsschalten
Die Bedingung für vollständiges ZVS ergibt sich aus der Energiebilanz:
0, 5 · Lσ · I2peak ≥ (CDS(UZK) + CGD(UZK) + Cσ) · U2ZK (3.30)
Der Konverter wird eventuell mit einer zusätzlichen Induktivität versehen, um ZVS
im typischen Nennarbeitspunkt zu erreichen. Dies lässt sich mit dem Luftspalt im
Transformator oder einer externen Drossel einstellen.
Für die Simulation der Verluste wird das idealisierte Verhalten mit PV−SW = 0 an-
genommen. Eine genaue Simulation der Schaltverluste bei einem unvollständigem
ZVS ist in diesem Fall nicht mehr praktikabel. Sie hängt gemäß Formel 3.31 von
einer Vielzahl von Parametern ab und lässt sich in diesem Fall nur messtechnisch
mit einem Verfahren nach [37, S. 63 ff.] bestimmen. Unvollständiges ZVS wird sich
vor allem im Teillastbereich mit geringen Schaltverlusten einstellen. Die Vernach-
lässigung der Schaltverluste über den gesamten Arbeitsbereich wird daher in einem
geringen Fehler resultieren und wird als zulässig erachtet.
PV−SW = f(Lσ, Ipeak, COSS, Cσ, RG, Tj) (3.31)
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3.2.3 Analytische Beschreibung der Strom- und
Spannungsverläufe
Unter der Annahme von L2 = L3 ergeben sich in Abhängigkeit der Phasenlage Φ
folgende Stromrippel (vgl. Anhang A4 auf S. 188):
ILV−AV = IL2−AV + IL3−AV = 2 · IL2−AV (3.32)
∆IL2 = ∆IL3 =
(UC2 · n− ULV ) · Φ · TP
2L2
(3.33)





Die Berechnung der Stromrippel für den inversen Boost-Betrieb erfolgt äquivalent.
Als Steuergröße wird Φ mit 2 ∗ D ersetzt. Der optimale Arbeitspunkt ergibt sich
für Φ → 1 bzw. D = 0, 5. Für diesen Arbeitspunkt ergibt sich ein resultierender
Stromrippel von ∆ILV−ges = 0 bzw. ∆IHV−ges = 0. Um ZVS zu erreichen, muss
immer eine kleine Phasenverschiebung eingestellt werden.
Für die Berechnung der Bauelementebelastungen werden die Funktionen sRect() -
Rechteckimpulsfolge und sTrpz() - Dreieckimpulsfolge gemäß Abbildung 3.8 defi-
niert. Mithilfe dieser Funktionen lassen sich die entsprechenden Zeitfunktionen und
ihre zugehörigen Effektiv-/Mittelwerte berechnen. Die wichtigsten Zeitfunktionen
sind:
iL2(t) = iL3(t+ Tp/2) = IL2−AV · sTrpz(0, 5 · Φ,∆IL2, Tp, t) (3.36)
iLV (t) = n · iHV (t) = 2IL2−AV · sTrpz(Φ,∆IL2, 2Tp, t) (3.37)






· sRect((1− 0, 5 · Φ), Tp, t) (3.38)
iT1(t) =
(
n · IL2−AV + ∆IHV2
)
· sRect(0, 5 · Φ, Tp, t) (3.39)
Die weiteren Funktionen der Strom- und Spannungsverläufe lassen sich entsprechend
der typ. Kurvenverläufe aus Abbildung 3.6 und 3.8 ableiten.
TpDTp
Xp X(t) = Xp sRect(D,Tp, t)
X(t)
XRMS = Xp  D XAV = Xp D
TpDTp
XAV X(t) = XAV sTrpz(D, ΔX,Tp, t)
X(t)






Abbildung 3.8: Funktionsdefinition einer Rechteck-/Dreieckimpulsfolge und die zu-
gehörigen Effektiv- und Mittelwerte
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3.3 Zusammenfassung
Das Ergebnis der Untersuchungen sind die analytischen Formeln zur Berechnung
der Bauelementebelastung. Für den Zwischenkreiskondensator des Umrichters hat
sich gezeigt, dass eine besonders hohe Strombelastung bei cos(φ) = 1 und Mu = 0, 6
entsteht.
Die Analyse des Full-Bridge-Converters mit Current-Doubler hat gezeigt, dass der
optimale Betriebspunkt bei Φ → 1 erreicht wird. Einerseits kann dadurch ZVS
der primärseitigen Vollbrücke erreicht werden. Andererseits wird für diesen Fall der
sekundärseitige Stromrippel vollständig eliminiert.
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Analytische Grundlagen der Antriebstechnik
Ziel dieses Kapitels ist es, die verschiedenen Maschinentypen und ihre Eigenschaften
vorzustellen. Aufgrund der hohen Leistungsdichte kommen aktuell in immer mehr
Anwendungen permanenterregte Synchronmaschinen (PESM) zum Einsatz. Aus die-
sem Grund wird der nachfolgende Abschnitt der Modellierung, Betriebspunktberech-
nung und Regelung der PESM gewidmet. Diese Grundlagen sind für ein Gesamt-
systemverständnis zwingend notwendig.
4.1 Überblick elektrischer Maschinen
Die wichtigsten Typen elektrischer Maschinen sind die Gleichstrommaschine, die
Asynchronmaschine, die Synchronmaschine und die geschaltete Reluktanzmaschine.
Für die nachfolgenden Untersuchungen wird die permanenterregte Synchronmaschi-
ne herangezogen. Diese zeichnet sich im Vergleich zu den anderen Maschinentypen
durch einen hohen Wirkungsgrad (typ. η > 90 %) und eine sehr hohe erreichbare
Energiedichte aus.
Mit einer Asynchronmaschine oder Gleichstommaschine ist typischerweise nur eine
Effizienz von 50 % bis 85 % erreichbar. Die Gleichstommaschine hat außerdem durch
den mechanischen Kommutator eine geringe Lebensdauer. Die geschaltete Reluk-
tanzmaschine ist aufgrund ihrer Momentwelligkeit für Fahrantriebe ungeeignet.
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4.2 Die permanenterregte Synchronmaschine
(PESM)
4.2.1 Aufbau und Modellbildung
Die permanenterregte Synchronmaschine besteht gemäß Abbildung 4.1 a) prinzipiell
aus einem Ständer (Stator) mit dreiphasigen Wicklungen und einem Läufer (Rotor)
mit vergrabenen oder oberflächenmontierten Permanentmagneten. Für den Stän-
der wird zur Beschreibung des Feldes typischerweise ein festes Koordinatensystem
(α − β) und für den Läufer ein rotierendes Koordinatensystem (d − q) festgelegt.
Die d−q-Achsen dienen gleichzeitig zur Beschreibung des Feldes in der sogenannten
Längsrichtung (d-Achse) und Querrichtung (q-Achse) zum Magneten (vgl. Abbil-
dung 4.1 b). Die Umrechnung der beiden Koordinatensysteme erfolgt durch die
Park-Transformation (siehe Anhang A3 auf S. 187). [30, S.104]
Quelle: [30, S.104]
Abbildung 4.1: Aufbau einer PESM
Aus dem Ansatz für die Spannungsgleichung in Ständerkoordinaten (vgl. Gleichung
4.1) und der Beschreibung des magnetischen Flusses in Ständerkoordinaten (vgl.
Gleichung 4.2) erhält man das Grundwellenmodell der PESM. Für die Gültigkeit
des Grundwellenmodells wird eine ideal symmetrisch aufgebaute Maschine, mit Ver-
nachlässigung der Kernverluste, Reibverluste, Stromverdrängungs- und Temperatur-
effekte, vorausgesetzt. Außerdem werden alle Oberwellen der elektromagnetischen
Induktion vernachlässigt. [38, S. 8 ff.]
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ΨsS = (ΨSd + jΨSq)︸ ︷︷ ︸
ΨrS
ejγ (4.2)
ΨSq = LqiSq (4.3)
ΨSd = LdiSd + ΨPM (4.4)
Durch eine Transformation der Ständerspannungsgleichung in das rotorfeste d-q-
Koordinatensystem erhält man schließlich die Modellbeschreibung des Systems. Die
Differentiation des Flusses gemäß Gleichung 4.6 und das Einsetzen in die Spannungs-
gleichung 4.5 ergibt das folgende Modell der Synchronmaschine in d-q-Koordinaten
(Rotorkoordinaten) und Zustandsraumdarstellung gemäß Gleichung 4.7.










ejγ + jγ˙ΨrSejγ (4.6)
Die mechanische Modellbeschreibung des Systems nach Formel 4.8 und 4.10 ergibt
sich aus der allgemeinen Drehmomentgleichung M = 3/2 · p · ‖ΨrS × irS‖ und den
































M = 32p · [ΨPM iSq + (Ld − Lq)iSdiSq] (4.8)
ω˙ = p
J
· (M −MLast) (4.9)
γ˙ = ω (4.10)
In dem Zustandsraummodell wird ersichtlich, dass aufgrund der diagonalen Ein-
gangsmatrix B, das System entkoppelte Eingänge besitzt. Dadurch ist es möglich,
die nichtlineare Struktur und die Verkopplung der Kanäle iSd und iSq in der System-
matrix A zu entkoppeln. Man wählt für den Eingang folgende Größen:
uSd = −ωLqiSq + u∗Sd (4.11)
uSq = ω(LdiSd + ΨPM) + u∗Sq (4.12)
u∗Sd und u∗Sq sind die neuen Eingänge des Systems. Die Zustandsraumdarstellung
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Das Ergebnis der gewählten Entkopplung und Vereinfachungen ist ein System mit ei-
ner schwach besetzten Systemmatrix A. Die Stromkanäle sind entkoppelt und lassen









Im stationären Betrieb sind die Ableitungsterme der Zustandsdarstellung 4.7 null.



















M = 32p · [ΨPMISq + (Ld − Lq)ISdISq] (4.16)
Aus dem Modell lassen sich die Raumzeigerdiagramme für die interessanten Be-
















Abbildung 4.2: Raumzeigerdiagramme für a) polradorientierten Betrieb und b) Feld-
schwächbetrieb, Vereinfachung RS ≈ 0
Durch die Bedingungen Ld ≈ Lq und RS ≈ 0 vereinfacht sich die Berechnung des
Momentes. Es ergibt sich für den Betrag der Ständerspannung die Kreisgleichung
4.18.
M = 32p ·ΨPMISq (4.17)
|U rS|2 = (ωΨPM − ωLdISd)2 + (ωLqISq)2 (4.18)
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|U rS|2 − (ωΨPM)2 − (ωLqISq)2
(ωLd)2
= 0 (4.19)
4.3 Regelung des Antriebssystems
4.3.1 Feldorientierte Regelung mit Drehzahlsensor
4.3.1.1 Regelstruktur ohne Feldschwächbetrieb
Wie im elektrischen Teil des Maschinenmodells in d-q-Koordinaten (Gleichung 4.13)
zu sehen, sind die Eingänge uSq und uSd entkoppelt, d.h. die Eingangsmatrix B ist
eine Diagonalmatrix. Mit den Gleichungen 4.11 und 4.12 wurde ein Entkopplungs-
system entwickelt. Dadurch entsteht ein System mit entkoppelten Stromkanälen
(vgl. Gleichung 4.13), welche sich getrennt voneinander regeln lassen. Dadurch sind
die Methoden der Regelungstechnik für Single-Input-Single-Output (SISO)-Systeme
anwendbar. In Abbildung 4.3 ist die Regelstruktur des Systems dargestellt. Die ent-
sprechenden Entkopplungsterme sind grau markiert. Für eine Drehzahlregelung wird
der Rotorwinkel bzw. die Rotorgeschwindigkeit gemessen. Der iSq Sollstrom ergibt
sich aus dem überlagerten Drehzahlregler. Der iSd Sollstrom wird ohne Feldschwä-
chung klassischerweise auf Null gesetzt. Die Bestimmung des iSd Sollstromes für den





































Quelle: eigene Darstellung in Anlehnung an [27, S. 102]
Abbildung 4.3: Blockschaltbild der feldorientierten Regelung
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Für die Umrechnung der dreiphasigen Größen in d-q-Koordinaten und umgekehrt
sind die Koordinatentransformationen im Anhang A3 auf S. 187 zu finden. Für die
Transformationen ist ebenfalls der Rotorwinkel γ notwendig. Die Ausgänge uSq und
uSd der Regelung werden nach der Rücktransformation in die U-V-W-Koordinaten
auf den PWM Modulator gegeben. Dieser erzeugt die Ansteuersignale für die Schal-
ter der B6-Brücke.
4.3.1.2 Regelstruktur mit Feldschwächbetrieb
Betrachtet wird im Folgenden die Gleichung 4.20 zur Bestimmung des Sollspan-
nungsbetrags |urS−soll|. Ist |urS−soll| größer als die maximal stellbare Umrichterspan-
nung |urS−max| gemäß Gleichung 4.21, muss das Permanentmagnetfeld der Maschine
durch einen negativen d-Stromanteil iSd geschwächt werden (vgl. Abbildung 4.2).
|urS−soll|2 = (ωistΨPM +RSiSq−soll + ωLdiSd−soll)2







i2Sq−ist + i2Sd−ist − UReserve = Ψrmax · ωist (4.21)
iSd−soll =
2M
3p(Ld − Lq)iSq −
ΨPM
Ld − Lq (4.22)
Gleichung 4.21 ergibt sich aus der Aussteuergrenze des Umrichters (siehe Kapitel
3.1), dem Spannungsabfall über dem Wicklungs- und Anschlusswiderstand der Ma-
schine, sowie einer konstanten Regelreserve UReserve, welche notwendig ist um Para-
meterunsicherheiten sowie Störungen auszugleichen. Die Gleichungen 4.20 und 4.22
ergeben sich aus dem Maschinenmodell für den stationären Zustand bzw. aus der
umgestellten Drehmomentgleichung (vgl. Gleichung 4.15 bzw. 4.16). Setzt man die
Gleichung 4.22 in 4.20 ein, so erhält man für die Bestimmung des Stromes iSq−soll
eine Polynomgleichung 4. Ordnung. Diese kann z.B. numerisch mithilfe des Newton-
Rapson-Verfahrens gelöst werden. Weitere Informationen sowie die erweiterte Re-
gelstruktur sind [8, S. 38 ff.] zu entnehmen.
Zusammenfassung:
Schwerpunkt des Kapitels stellt das Zustandsraummodell der PESM dar. Auf Ba-
sis dieses Modells wurde gezeigt, wie sich sowohl Betriebspunktverhalten, als auch
die notwendige Entkopplungsregler-Struktur mit getrennt regelbaren Stromkanälen




Entwicklung der Simulations- und
Optimierungsmethodik
Ziel des nachfolgenden Kapitels ist der Entwurf eines Simulationswerkzeugs zur
Gesamtsystemanalyse. Im Vordergrund steht die systematische Modellbildung unter
einer sinnvollen Genauigkeit. Es werden ausgehend von komplexen Systemmodellen
geeignete Modellvereinfachungen getroffen. Es steht die Methodik - Anwendung von
mathematischen Optimierungsprinzipien auf die erarbeiteten Systemmodelle - im
Vordergrund der Untersuchungen. Die vorgestellten Methoden werden im Folgenden
unter der Bezeichnung „Opti-PAC“ zusammengefasst.
5.1 Konzeptionierung der Methodik
5.1.1 Prozessablauf und Vergleich zu etablierten Software-Tools
Der Prozessablaufplan des zu entwickelnden Simulations- und Optimierungswerk-
zeugs ist in Abbildung 5.1 inklusive einer Kapitelzuordnung dargestellt. Gemäß der
gesetzten Ziele und Anforderungen sind folgende Module bzw. Ergebnisse Bestand-
teile der Methodik:
• Datenbasis für aktive Bauelemente (gewählte Hersteller: Infineon, Fairchild,
GaN-Systems und EPC)
• Datenbasis für Kondensatoren (gewählte Hersteller: Kemet, TDK)
• Datenbasis für Magnetbauelemente (gewählte Hersteller: TDK, Magnetics Inc.)
• Datenbasis für Lastzyklen und Fahrzyklen (z.B. NEDC, WHTC, FTP75, FZ1)
• Optimierungswerkzeug für das thermische Design der PCB (Anzahl und Plat-
zierung der Durchkontaktierungen)
• Optimierungswerkzeug für den Kommutierungskreis (Lagenaufbau der PCB)
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• Bauelementevorauswahl und Parameterberechnung
• Gesamtsystemsimulation für Antriebssystem und DC-DC-Wandler
• Systembewertung durch nutzerdefinierte Kriterien































Abbildung 5.1: Prozessablaufplan der vorgestellten Simulations- und Optimierungs-
methodik inklusive Kapitelüberblick, BE - Bauelemente
Die Ausgangsgrößen der Systemsimulation sind Systemströme, Bauelementeverlus-
te, Effizienz, Temperaturzyklen und die Lebensdauer von Elektrolytkondensatoren.
Die Methodik kann dadurch für folgende Aufgaben und Problemstellungen genutzt
werden:
• Systemauslegung und Optimierung der Bauelemente hinsichtlich Effizienz, Vo-
lumen, Masse und Kosten
• Vergleich verschiedener Auslegungsvarianten
• Einfluss von einzelnen Komponenten auf das Gesamtsystemverhalten
• Systemtopologievergleich
• Optimierung von Betriebsstrategien.
In Tabelle 5.1 ist ein Vergleich der gewünschten Eigenschaften von Opti-PAC zu
etablierten Simulations-Tools dargestellt. Es zeichnet sich der Bedarf eines solchen
Werkzeugs ab. Die gewünschten Funktionalitäten werden durch keines der unter-
suchten Werkzeuge im Gesamten abgebildet. Die Werkzeuge „SemiSel“ und „Texas
Instruments (Abk. TI) WEBBENCH R© Design Center“ sind außerdem zur Vermark-
tung der entsprechenden Bauelemente der Hersteller entwickelt worden. Somit sind
nur Bauteiledatenbanken für die zugelassenen Komponenten des Herstellers vor-
handen. Eine nutzerdefinierbare Erweiterbarkeit ist in der Regel nicht vorgesehen.
Die Implementierung der Funktionalitäten in SPICE ist aufgrund der gewünschten
Systemoptimierung nicht möglich. Für die Umsetzung der Methoden wird daher
Matlab/Simulink R© gewählt.
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Tabelle 5.1: Vergleich verschiedener Simulations-Tools, * - definierbar, ** - vorde-
finiert und definierbar, X - vorhanden, ↓ - kurz, ↑ - lang, x - nicht
möglich; BE - Bauelemente; Quellen: SemiSel [34, S. 433], SPICE [39],
TI-WEBBENCH R© [40]
Kategorie Opti-PAC SemiSel SPICE TI-WEBBENCH R©
Implementierung der Wandler X X X* x
Simulationszeit ↓ ↓ ↑ ↓
Lastzyklen X** X* X* x
Thermische Modelle X X X* X
Kommutierungskreis X x X* x
Lebensdauer X x x x
Datenbasis aktive/passive BE X x X X
Optimierung X x x X
5.1.2 Modellbildung: Probleme und Lösungsstrategie
Problem 1: Nutzung unterschiedlicher Modellebenen
Für die genauen Untersuchungen der Teilsysteme sind unterschiedliche Modellebe-
nen notwendig. Die Bestimmung der Verlustleistung eines Leistungsschalters kann
analytisch beispielsweise über die Berechnung der Arbeitspunktdaten (Effektivwerte,
Mittelwerte) und die Datenblattangaben erfolgen. Die Berechnung des Wärmeüber-
gangs und die Wärmespreizung auf der PCB wird zunächst nur numerisch über die
Erstellung einer FEM-Simulation zugänglich. Eine FEM-Simulation ist sehr rechen-
aufwändig, so dass eine Einbettung dieser Simulationsmodelle in eine Gesamtsys-
tembetrachtung nicht sinnvoll ist.
Problem 2: Verkopplung der Teilsysteme
In den zu untersuchenden Systemen gibt es eine Wechselwirkung der Teilsysteme
(z.B. thermische Verkopplung) durch entsprechende Mit- und Gegenkopplungen.
Für die Untersuchung des Gesamtsystemverhaltens sind gegengekoppelte Systeme
nicht vorteilhaft. Je nach Eigenwerten des dynamischen Systems ist eine sehr kleine
Schrittweite des Integrationsalgorithmus notwendig. Dies führt wiederum zu langen
Rechenzeiten. Eine zu große gewählte Schrittweite kann hingegen zur Instabilität
des simulierten diskretisierten Modells führen. Für die folgenden Untersuchungen
werden daher Arbeitspunkte und stationäre Systemzustände angenommen. Lastzy-
klen setzen sich aus einer Aneinanderreihung von Arbeitspunkten zusammen. Eine
Untersuchung der Regeldynamik ist mit dem erstellten Modell nicht möglich bzw.
auch nicht das Ziel.
Problem 3: Unbekannter Systemaufbau
Ein weiteres Problem ist, dass der konkrete Systemaufbau im Prozess der System-
entwicklung noch nicht bekannt ist. Es müssen zunächst in einem iterativen Prozess
verallgemeinerte, abstrahierte Modelle und zugehörige Testaufbauten zur messtech-
nischen Verifikation der Modellwelt entwickelt werden. Diese Modelle werden für die
Gesamtsystemsimulation herangezogen.
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Zerlegung der Gesamtsystemstruktur in
Teilsysteme
Netzwerk
Gesamtsystem: Elektrischer Antrieb, DC-DC-Wandler
Spezifikation
Umsetzung: Stand der Technik,
bzw. Optimierung






Abbildung 5.2: Strategien zur Systemuntersuchung
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Die Lösung dieser Probleme erfolgt mit dem in Abbildung 5.2 dargestellten Mo-
dellbildungsprozess. Im ersten Schritt erfolgt die Zerlegung des leistungselektroni-
schen Systems in einzelne Teilsysteme:








• Mechanisches Lastsystem an der Maschine.
Wichtig ist die Untersuchung der Verkopplung der einzelnen Teilsysteme. Daher ist
es sinnvoll, Kombinationen der Teilsysteme zu untersuchen. Diese kombinierten Teil-
systeme können entsprechend den gewünschten Erkenntnissen vereinfacht werden.
Soll beispielsweise der Wärmeübergang vom Halbleiterchip zum Kühlkörper unter-
sucht werden, so reicht die Untersuchung an einem Schalter inklusive Schaltungs-
träger und Kühlkörper aus, um verallgemeinerte Aussagen zum gesamten Umrichter
treffen zu können. Die thermische Verkopplung mehrerer Bauelemente auf der PCB
wird dadurch vernachlässigt. Diese Tatsache muss bei der Gesamtsystembetrachtung
berücksichtigt werden.
Insgesamt lassen sich für die genannten Teilsysteme die in der Tabelle 5.2 dar-
gestellten verallgemeinerten und verkoppelten Systeme konstruieren. Die praktische
Umsetzung zum Referenzdemonstrator erlaubt die Verifikation der FEM-/Netzwerk-
modelle (siehe Abbildung 5.2).
Tabelle 5.2: Planung der verallgemeinerten Systeme zum messtechnischen Abgleich;
*Nutzung des in [9] beschriebenen Werkzeugs; **Nutzung der in [41, S.
211 ff.] beschriebenen Ähnlichkeitstheorie für thermische Systeme
Teilsystem Umsetzung Analysewerkzeug
Verlustleistungsmodell AVT PCB + Hochstromkontakte FEM
Erwärmung Schalter Einzelschalter + PCB + Kühlkörper FEM
Erwärmung/Verkopplung Halbbrücke + PCB + Kühlkörper FEM
Layout Parasiten Unterschiedliche Lagenaufbauten FEM
Kommutierung + Schaltverluste Halbbrücke + PCB + Zwischenkreis SPICE
Magnetbauelemente H-Brücke + Drossel / Transformator *
ZK - Kondensator (therm.) PCB + Elektrolytkondensator **
Im Schritt Parameterermittlung werden die gewonnenen Informationen der Mo-
delldatenerhebung genutzt, um die Parameter der festgelegten Modellstuktur zu
ermitteln. Mit dem finalen Modell sollte eine Verifikation mit den Messergebnissen
erfolgen. Es ist eine Aussage über Möglichkeiten, Grenzen und Fehler der Modell-
vereinfachung zu treffen.
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5.2 Methodik zur Vorauswahl der Hauptkomponenten
Die Vorauswahl der aktiven Bauelemente und Kondensatoren erfolgt entsprechend
der Abbildungen 5.3, 5.4 und 5.5. Eine Besonderheit kommt bei der Festlegung der
minimalen Zwischenkreiskapazität zum tragen. Diese wird so ausgelegt, dass die in
der Maschine gespeicherte magnetische und eventuell auch ein Teil der mechanischen
Energie vom Zwischenkreis aufgenommen werden kann, ohne dass die Zwischen-
kreisspannung bei einer Rekuperation oder Lastwechsel unzulässig hoch ansteigt.
Die Wahl des Zwischenkreiskondensators hängt damit von drei Bedingungen ab:
1. notwendige speicherbare Energie ∆E
2. Strombelastung des Zwischenkreises
3. Temperaturbereich und Lebensdauer
Die Auswahl der Kondensatoren für die DC-DC-Wandler erfolgt auf Basis einer ma-
ximalen zulässigen Rippelspannung im Zwischenkreis bzw. Eingang oder Ausgang.
Die Auswahl der Leistungsschalter erfolgt anhand der Spannungsklasse und der er-
forderlichen Stromtragfähigkeit. Die Anzahl paralleler Schalter ergibt sich aus einem
Kompromiss aus Übertemperatur und benötigter PCB-Fläche.
Die Vorauswahl der Magnetbauelemente erfolgt anhand der Ausführungen von [36,
S. 544, 545, 571, 572 ]. Auf Basis der Anforderungen und der Formeln gemäß Anhang
A5 auf S. 190 werden entsprechend passende Kerne ausgewählt. Die Auswahl des
Transformatorkerns basiert bereits auf einer Optimierung des Flussdichtehubs ∆B.
Zur Überprüfung der Ergebnisse sollte das entstehende ∆B bei jedem möglichen
Kern überprüft werden. Die Magnetbauelemente werden anhand der Vorgehensweise
gemäß Abbildung 5.5 dimensioniert.
Um die Komplexität der notwendigen Berechnungen bzw. der erforderlichen Da-
tenbasis in einem überschaubarem und darstellbaren Rahmen zu halten, wird mit
folgenden Einschränkungen und Annahmen für die Magnetbauelemente gearbeitet:
• Einsatz von Drosseln mit Ringkernen und verteiltem Luftspalt
• Trafos mit EE- ETD- und EI(LP)-Kernen
• Material: MPP (für Drosseln) und N49/N97 (für Trafos)
• sehr geringe Windungszahlen aufgrund der Spannungs- und Stromklassen
• Nutzung von Folienleitern für die Realisierung des Transformators
• Verschachtelung der Wicklungen zur Minimierung des Proximity-Effekts.
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Spezifikation: UZK , IT−RMS , IT−max
Technologie: Si/GaN/SiC MOSFET, Si IGBT?
Pareto-Auswahl:







Auswahl eines Chips / Typs / Gehäuses
Berechne Verlustleistung PV (n)
Tj−max > Rth−j−HSPV nein
n = 1
n = n+ 1





Abbildung 5.3: Vorauswahl der aktiven Bauelemente durch Einschränkung der Tech-
nologie, der Spannungsklasse (UT−max = UDS−nenn gemäß Daten-
blatt des MOSFET bzw. UT−max = UCE−nenn gemäß Datenblatt
des IGBT); n - Anzahl der parallelen Schalter; k.L. - keine Lösung;
Pareto-Auswahl als Kompromiss zwischen Verlustleistung und benö-
tigter PCB-Fläche AHL−ges; APCB - zur Verfügung stehende PCB-
Fläche für die Halbleiter
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Spezifikation: UZK , IC−ZK−RMS , IC−ZK−max
Technologie: Elektrolyt, Folie, Keramik, Polymer,
Kapazität: Kriterium Spannungsrippel/- Spitze
Wahl Spannungsklasse: UC−nenn > 1.5...2UZK
Parallelschaltung der Kondens. / Bauraum:












Berechne Verlustleistung PV (n)
Abbildung 5.4: Vorauswahl der Kondensatoren durch Einschränkung der Technolo-
gie, der Spannungsklasse UC−nenn gemäß Datenblatt des Kondensa-
tors; n - Anzahl der parallelen Kondensatoren; k.L. - keine Lösung;
Pareto-Auswahl als Kompromiss zwischen Verlustleistung und be-
nötigter PCB-Fläche AC−ges; APCB - zur Verfügung stehende PCB-
Fläche für die Kondensatoren; Verlustleistung ist maßgeblich für die
Übertemperatur des Kondensatorwickels gegenüber der Umgebung
verantwortlich und somit ein Kriterium für die Lebensdauer
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Spezifikation: P , uTRP , uTRS , Kühlung, fSW








Berechne Übertemperaturen ∆Tcore ≈ ∆Twi #







PV - V Pareto Diagramm
PV
V
Design-Auswahl an der Pareto-Front
Magnetkreis- / Wicklungsauslegung:
Prüfung der Induktivität L = f(IDC)
Trafo
Drossel
Strom- / Flussdichte Zeitverlauf
1. Berechnung Luftspalt / AL-Wert *
2. Windungszahl*
3. Wicklungsform und Querschnitt**
1. Mindestwindungszahl, Windungsverhältnis*
2. Wicklungsform und Querschnitt
3. Verschachtelung/ Parallelschaltung**







Abbildung 5.5: Methodik zur Vorauswahl und Auslegung von Magnetbauelementen;
Die Auslegung von Magnetbauelementen ist ein iterativer Prozess -
bei der Auslegung von Drosseln muss sowohl der Luftspalt als auch
die Windungszahl iterativ eingestellt werden; * - Formeln und Be-
rechnungen siehe Anhang A5 auf S. 190, ** - Vorstellung verschiede-
ner Varianten siehe [42], # - siehe Kapitel 5.3.4.2 /5.3.4.4 und Quelle
[42]
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5.3 Systemmodelle
5.3.1 Überblick zum Modellansatz
Ziel dieses Kapitels ist es, auf Basis von detaillierten Teilsystemmodellen, eine Ge-
samtsystemsimulation für elektrische Antriebe mit einer PESM und Bordnetz DC-
DC-Wandler zu entwickeln. Der Hauptfokus der Untersuchungen liegt auf der Be-
lastung des leistungelektronischen Systems. Folgende Kenngrößen sollen mit dem
Modell für einen gesamten Lastzyklus ermittelt werden:
• Bestimmung der Systemströme, Spannungen und Grenzbelastungen der Bau-
elemente
• Bestimmung der Einzelverlustleistungen und der Gesamtsystemeffizienz
• Berechnung der Temperaturen auf Komponentenebene
• Bestimmung der Lebensdauer des Elektrolyt-Zwischenkreiskondensators.
Die Gesamtsystemsimulation kann somit zur Designunterstützung, Identifikation
von Optimierungspotentialen, Bewertung neuer Ideen und Technologien im Gesamt-
system, Worst-Case-Analyse und für Lebensdauerabschätzungen genutzt werden.
Es werden verschiedene Schaltermodelle (IGBT, MOSFET) implementiert, so dass
keine Einschränkung im Bezug auf die Spannungsebene bzw. Leistung entsteht. Für
die Systemsimulation wird ein (Arbeitspunkt-)Mittelwertmodell genutzt. Diese Mo-
dellebene bietet eine adäquate Genauigkeit für die Berechnung der Bauelementebe-
lastungen und der Verlustleistungen. Für die Berechnung der Bauteiletemperaturen
wird die mittlere Verlustleistung am Halbleiter herangezogen. Wie in [34, S. 296]
dargestellt, kann die mittlere Verlustleistung in eine äquivalente Wechselgröße um-
gerechnet werden. Dadurch erhält man die Maximaltemperatur und nicht nur die
mittlere Temperatur über einer Periode. Dies ist vor allem bei niedrigen Ausgangs-
frequenzen des Antriebsumrichters kritisch.
Ein Überblick zum Aufbau der Gesamtsystemsimulation ist in Abbildung 5.6 zu se-
hen. Vor Beginn der Simulation muss im ersten Schritt eine Bauteilevorauswahl
mit entsprechenden Systemparametern definiert werden. Bauelemente-Parameter
werden in der Regel aus den Datenblättern entnommen bzw. auch Kenngrößen be-
rechnet. Besonderheiten ergeben sich beispielsweise bei der Parameterermittlung für
die Entwärmung bzw. für die Bestimmung von PCB-Layoutparasiten. Im Kapitel
5.4 wird gesondert auf die Problematik eingegangen.
Eingangsgröße der Simulation ist ein vorgegebenes oder gemessenes Fahr- bzw. Be-
lastungsprofil. Im zweiten Schritt wird, im Falle eines Antriebs, daraus mithilfe der
Systemdynamik des mechanischen Antriebs eine Drehzahl-/Drehmoment-Belastung
der Antriebsmaschine berechnet. Im Falle eines DC-DC-Wandlers erfolgt die Berech-
nung des Arbeitspunktes anhand der Übertragungsfunktion. Im nächsten Schritt
wird die elektrische Belastung der Hauptkomponenten berechnet.















































Abbildung 5.6: Überblick über die zu entwickelnde Gesamtsystemsimulation mit den
entsprechenden Eingangs- und Ausgangsgrößen sowie den notwendi-
gen Berechnungsschritten
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Im Schritt 5 wird das thermische Verhalten des Systems berechnet. Die Modelle
basieren auf vereinfachten, verifizierten thermischen Ersatznetzwerken. Ausgehend
von der thermischen Auslastung der Zwischenkreiskondensatoren kann auf Basis
des Arrhenius-Gesetzes die Lebensdauer des Zwischenkreises bestimmt werden. Die
Berechnungsgrundlagen werden im Kapitel 5.3.6 abgeleitet.
5.3.2 Elektromechanische Systemmodelle des Antriebs
5.3.2.1 Modell der mechanischen Antriebsdynamik
Für die Berechnung der Belastung der elektrischen Maschine muss aus dem gegebe-
nen Geschwindigkeits-/Drehzahl-Zeit Profil eine Drehmoment-/Drehzahl-Belastung
berechnet werden. Das allgemeine Berechnungsmodell ist in Gleichung 5.1 dargestellt
und gilt sowohl für die Translation als auch für die Rotation. Die Modellgleichung
beinhaltet im wesentlichen die Integrationsgleichung für Weg, Geschwindigkeit mit
der Beschleunigung K1 · u als Eingangsgröße des Systems. Der Parameter K1 ist
ein Trägheitsparameter, welcher durch das Trägheitsmoment der Antriebswelle be-
stimmt wird und die wirkende Beschleunigung reduziert. Der Parameter K2 ist der























Der nichtlineare quadratische Term mit dem Parameter K3 ist der Anteil des ge-
schwindigkeitsabhängigen Luftwiderstandes . Die Zusammenfassung der Parameter
ist in Tabelle 5.3 zu finden. Durch die verallgemeinerte Darstellung für Translation
und Rotation ist das Modell sowohl für die Berechnung von Elektrofahrzeugen als
auch für reine industrielle Antriebssysteme (z.B. Lüfter) einsetzbar. Die Berechnung
des Lastmomentes an der Maschine erfolgt durch Umstellung von Gleichung 5.1 nach
der Eingangsgröße u. Der Vektor x˙ ist durch das Geschwindigkeits-/Zeit-Profil bzw.
die Differentiation bekannt. Ist im Antriebssystem ein Getriebe integriert, ist die
Getriebeübersetzung iG und der Getriebewirkungsgrad ηG zu berücksichtigen.
5.3.2.2 Maschinenmodell und Arbeitspunktberechnung
Eine Voraussetzung für einen Antrieb mit einer großen Integrationsdichte ist die
optimierte Ansteuerung der Maschine, so dass eine möglichst geringe Systemver-
lustleistung entsteht. In [8] wird gezeigt, dass je nach Art und Aufbau der Maschine
mit der „Maximum Torque per Ampere“-Ansteuerung (Abk. MTPA) die Gesamtver-
lustleistung deutlich reduziert werden kann. Die Grundlage des Ansteuerverfahrens
basiert auf der Lagrange-Methode für die Optimierung nichtlinearer Zielfunktionen
f(x) unter Nebenbedingungen n(x) (siehe Gleichung 5.2). Geometrisch gesehen er-
gibt sich ein Optimum des Problems, wenn die Gradienten von f und n parallele
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Tabelle 5.3: Modellparameter und Analogie zwischen Translation/Rotation: gelbe
Markierung - Ausgänge des Systemmodells (vgl. [6])
Paramter Translation Rotation
Zustand x [v s]T [ω ϕ]T
Eingang u Kraft/Moment des Antriebs F/m = a M/J = α
Trägheitsparameter K1 1− Jmr2
dyn
1
Lastparameter K2 FRR + FLast MR +MLast
Parameter Luftwiderstand K3 1/2cwtA · ρLuft 1/2cwrA · ρLuft
Kreisfrequenz ωmech vrdyn iG ωmechiG










entgegengerichtete Vektoren sind (vgl. [43, S. 77]). Der Lagrange-Multiplikator λ
stellt den Längenunterschied der beiden Vektoren dar. Die notwendige Bedingung
für das Optimum (Minimum) wird mit Formel 5.3 berechnet.
L(x) = f(x) + λ · n(x) (5.2)
∇x,λL(x, λ) = ∇f(x) + λ∇n(x) (5.3)
Soll im Antriebssystem ein Moment M gestellt werden, muss der Umrichter die
Stromanteile iSq und iSd bereitstellen. Das Moment ergibt sich nach der Momen-
tengleichung (siehe Gleichung 4.8). Ziel ist es, unter minimalem Stromaufwand das
erforderliche Moment bzw. für einen gegebenen Strom das maximale Moment zu
erzielen. Im Gegensatz zur klassischen Regelung wird der Längsstrom nicht mehr
auf iSd = 0 geregelt.
Für das genannte Optimierungsproblem wird die negative Drehmomentgleichung
als Zielfunktion und die Strombegrenzung des Statorstroms als Nebenbedingung
eingesetzt (siehe Gleichungen 5.4 und 5.5). Aus der notwendigen Bedingung gemäß
des Ansatzes∇iSq ,iSd,λL(iSq, iSd, λ) = 0 ergibt sich die Lösung für den Strom iSd nach
Gleichung 5.6. Vorraussetzung für die Anwendung des Verfahrens ist der Betrieb im
Ankerstellbereich d.h. |urS−soll| ≤ |urS−max| (vgl. Kapitel 4.3.1.2).
f = −Mges = −32p · [ΨPM iSq + (Ld − Lq)iSdiSq] (5.4)




Ψ2PM + 4(Ld − Lq)2i2Sq
2(Ld − Lq) (5.6)
Durch Einsetzen der Lösung in die Drehmomentgleichung 5.4 ergibt sich die Lösung
für den Querstrom iSq. Es entsteht das in Gleichung 5.7 dargestellte Polynom 4.
Ordnung. Die Koeffizienten p0 . . . p4 sind in Tabelle 5.4 zusammengefasst. Für den
Feldschwächbetrieb ergibt sich die Lösung aus der Drehmomentgleichung und der
Bedingung der maximalen Spannung |urS−soll| ≤ |urS−max| gemäß Gleichung 4.21 und
4.20. Die Lösung ist ebenfalls eine Polynomgleichung 4. Ordnung. Man erhält die
Koeffizienten in der Tabelle 5.4. Die Herleitung des dargestellten Formelwerks ist in
83
Kapitel 5 Entwicklung der Simulations- und Optimierungsmethodik
[8, S. 90 ff.] zu finden. Die Lösung der Gleichungen wird im Simulationsprogramm
mit den numerischen Newton-Rapson-Verfahren implementiert.
p3 · i4Sq + p2 · i2Sq + p1 · iSq + p0 (5.7)
Tabelle 5.4: Modellparameter der MTPA-Regelung und Feldschwächung
Parameter MTPA - Regelung Feldschwächung






p2 0 (ξΨPM)2 −Ψ2max
p3 (Ld − Lq)2 L2q
ξ - 1− Ld(Ld−Lq)
Für die Berechnung der Phasenspannungen, des Modulationsgrades bzw. der Pha-
senlage zwischen Strom und Spannung wird die Spannungsgleichung für den statio-


















5.3.3 Elektrische Systemmodelle (Umrichter und
DC-DC-Wandler)
5.3.3.1 Strombelastungen
Die Ergebnisse zur Bestimmung der Bauelementestrombelastungen des Antriebsum-
richters wurden im Kapitel 3.1.3 abgeleitet. Die Berechnungen wurden für Umrich-
tervarianten mit MOSFET oder IGBT als Leistungsschalter durchgeführt. Die maß-
geblichen Unterschiede zwischen den Varianten sind:
• Berechnungsgrundlage für die Durchlassverluste:
MOSFET: PV−MOS−Rdson = RDSon · I2T−RMS
IGBT: PV−IGBT−Uce = UCE0 · IT−AV + rCE · I2T−RMS
• Belastung der antiparallelen Diode bzw. Bodydiode: Während beim MOSFET
ein Inversbetrieb (eingeschalteter Kanal + parallele Bodydiode) möglich ist
(siehe [34, S.66]), kann der IGBT nur in Vorwärtsrichtung arbeiten. Es muss
eine antiparallele Freilaufdiode vorgesehen werden. Für den Betrieb des MOS-
FET in Inversrichtung wird nur der aktive Kanal angenommen.
Für die Verlustberechnung wird die Zweigverriegelungsphase vernachlässigt. Die Ein-
gangsgrößen zur Berechnung der Strombelastung des Umrichters sind der Modula-
tionsgrad Mu, die Phasenlage ϕ und der Phasenstrom Iph.
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Die Funktionen zur Beschreibung der Strombelastung der Halbleiter, Drosseln, Trans-
formatoren und Kondensatoren des Phase-Shift-Full-Bridge-Converters sind im Ka-
pitel 3.2.3 dargestellt. Die Eingangsgrößen zur Berechnung der Strombelastung des
Wandlers sind der Phasensteuerwinkel Φ, der Ausgangsstrommittelwert ILV−AV und
der Stromrippel ∆ILV−ges.
5.3.3.2 Spannungsbelastung/Güte des Kommutierungskreises
Eine genaue simulative Bestimmung der Schalterüberspannung ist aus folgenden
praktischen Gesichtspunkten und Einflussfaktoren nicht möglich bzw. nicht sinnvoll:
• Einfluss parasitärer Elemente des PCB-Layouts
• Einfluss parasitärer Elemente des Halbleiter-Packages
• nicht ideales Verhalten des Gate-Treibers
• parasitäre Elemente im Gate-Kreis
• Impedanzverhalten der Zwischenkreiskondensatoren
• schwierige Abbildung des Schaltverhaltens aufgrund komplexer physikalischer
Prozesse.
Aus diesem Grund wird die Güte des Kommutierungskreises durch eine Bestimmung
der Kommutierungsinduktivität Lσ ermittelt. Die Überspannung kann aus typischen
gemessenen di/dt-Werten des Schalters bzw. annäherungsweise mit den Formeln 5.9
und 5.10 abgeschätzt werden. Diese Formeln gelten für das idealisierte Schaltverhal-
ten gemäß [44] sowohl für den MOSFET als auch für den IGBT. Weitere Methoden
zur Approximation der Schaltzeiten werden in [45] vorgestellt. Die Bestimmung der

















−UG−off − UGS−th − ( IT2gm )
(RG−offCiss)
(5.10)
gm = dITdUGS |UDS=konst: Vorwärtssteilheit im linearen Betrieb des MOSFET
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5.3.4 Verlustleistungsmodelle
5.3.4.1 Überblick
Zunächst können die relevanten Verlustleistungseffekte wie folgt systematisiert wer-
den:
• 1. Ohmsche Verluste: Die ohmschen Verluste entstehen durch die materi-
alabhängigen Übergangswiderstände im Gesamtsystem. Allgemein berechnet
sich der Widerstand nach Formel 5.11 [46, S. 261, 262, 265]. Die Parameter
RDSon(Tj) des MOSFET und ESR des Kondensators werden für nachfolgende
Untersuchungen aus Datenblattangaben entnommen. Die analytische Bestim-
mung der Widerstände für die Hauptkomponenten PCB, Magnetbauelement
und Kabel wird im Kapitel 5.3.4.2 abgeleitet. Eine Besonderheit kommt durch
den Skin- und Proximity-Effekt zum tragen. Der effektive Leiterbahnquer-
schnitt wird durch die magnetfeldabhängige Stromverdrängung reduziert und
die Verluste steigen in Abhängigkeit vom harmonischen Spektrum des Stromes
i(f). Für die harmonischen Anteile erfolgt die Berücksichtigung mithilfe eines
Korrekturfaktors FAC (siehe Kapitel 5.3.4.2). Der Statorwiderstand RS der
PESM wird messtechnisch ermittelt bzw. aus Datenblattangaben entnommen.
• 2. Ansteuer- und Schaltverluste: Die Ansteuer- und Schaltverluste be-
rechnen sich typischerweise nach empirisch ermittelten Schaltenergien. Diese
werden häufig in Datenblättern für einen definierten Messaufbau angegeben.
Im Kapitel 5.3.4.3 wird die Berechnung der Schaltverluste für typische Kon-
verter anhand von Datenblattangaben genutzt.
• 3. Hysterese- undWirbelstromverluste:Die Hysterese- undWirbelstrom-
verluste können auf Basis von empirisch ermittelten Verlustkurven für das ent-
sprechende Magnetmaterial berücksichtigt werden. Die empirisch ermittelten
Verlustkurven werden typischerweise durch das Steinmetzgesetz angenähert.
Die Beschreibung und Korrektur des Steinmetzgesetzes für die untersuchten
Konverter ist im Kapitel 5.3.4.4 dargestellt.
• 4. Verluste durch mechanische Reibung: In der PESM treten typischer-
weise Lagerreibungsverluste und Luftreibungsverluste auf. Die Ermittlung der
Verluste erfolgt für die betrachtete PESM anhand von Messergebnissen gemäß
Kapitel 5.3.4.5.
R = ρ l
A
· (1 + αT1 ·∆T + αT2 ·∆T 2) · FAC(i(f)) (5.11)
∆T : Temperaturdifferenz zwischen Ist-Temperatur und Referenztemperatur für die Bestimmung
der Temperaturkoeffizienten αT




Tabelle 5.5: Systematisierung der auftretenden Verlusteffekte nach den untersuchten
Hauptkomponenten, Geo - Leitergeometrie, Typ - Bauteiltyp, MM -
Magnetmaterial, LK - Lagerkonstruktion
Verlustleistungsanteile
Hauptkomponente 1 2 3 4
MOSFET RDSon = f(Typ, Tj) f(Eon+off , QG) x x
PCB R = f(Geo., TPCB , f) x x x
AVT R = f(Geo., TAV T , f) x x x
Kondensator ESR = f(Typ., Th, f) x x x
Magnetbauelement R = f(Typ., Twi, f) x PV = f(MM, Vfe, fSW , Bmax) x
PESM R = f(Geo., Twi, f) x PV = f(MM, Vfe, fSW , Bmax) f(LK)
5.3.4.2 Ohmsche Verluste unter Berücksichtigung des Skin- und
Proximity-Effekts
Die nachfolgend beschriebenen Stromverdrängungseffekte kommen sowohl in den
Leiterbahnen der PCB, den Wicklungen der Magnetbauelemente als auch im Ka-
bel und den Verbindungselementen zum tragen. Der Skin-/Proximity-Effekt basiert
auf der Stromverdrängung durch das eigene Magnetfeld des Leiters oder durch be-
nachbarte Magnefelder. Durch die Stromverdrängung wird die effektiv stromleitende
Querschnittsfläche verringert und der Widerstand steigt. Diese Effekte sind abhän-
gig von der Frequenz des Stromes. Eine wichtige Kenngröße für die Beschreibung
der Stromverdrängungseffekte ist die Eindringtiefe δ (siehe Formel 5.12). Die nach-
folgenden Formeln für den Skin- und Proximity-Effekt gelten für einen Folienleiter














sinh(νF ) + sin(νF )
cosh(νF )− cos(νF ) (5.15)
GF = b2νF
sinh(νF )− sin(νF )
cosh(νF ) + cos(νF )
(5.16)
PV i = R′DC ·
(






h, b, r: Höhe, Breite des Folienleiters, Radius des Rundleiters
δ: Eindringtiefe Skin-Effekt
νF : Verhältnis von Leiterhöhe zu Eindringtiefe
FF , FR: Faktor Widerstandserhöhung, Skin-Effekt für Folienleiter (z.B. Kupferband)/Rundleiter
GF : Faktor Widerstandserhöhung, Proximity-Effekt für Folienleiter
HAV−m: Mittelwert des Magnetfeldes auf Lage m
MLT : mittlere Windungslänge (engl. Mean Lenght per Turn)
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Der Folienleiter wird, wie im Kapitel 5.2 bereits erwähnt, für die Berechnung des
Transformators (Kupferband-Wicklung) bzw. der Leiterbahn der PCB genutzt. Nach-
folgend sind weiterhin die Formeln für den Skin-Effekt eines Rundleiters dargestellt.
Die Realisierung einer Drossel mit Ringkern erfolgt in der Regeln unter Nutzung von







FR = 1 +
ν4R
3 für νR ≤ 1 (5.19)
FR = νR für νR ≥ 1 (5.20)
Für die Berechnung des Proximity-Effektes lässt sich der Rundleiter für die einfa-
chere Berechnung in einen äquivalenten Folienleiter transformieren (siehe Abbildung
5.8 - rechts). Als Berechnungsgrundlage wird ein gleicher Flächeninhalt/Widerstand
angesetzt. Informationen zu weiteren Leitertypen und der Überlagerung von vielfa-
chen Leitern sind in [47] zu finden.
Für die Berechnung des Proximity-Effektes wird das H-Feld im Kern mithilfe des
Durchflutungsgesetzes 5.21 eindimensional berechnet, so dass ein überlagertes Feld-
bild entsteht (siehe Abbildung 5.8). Daraus kann schließlich über alle Wicklungen







Für einen ideal verschachtelten Trafo ist das mittlere H-Feld gemäß Durchflutungs-
gesetz 5.21 null, so dass der Proximity-Effekt vernachlässigt werden kann. Für die
Berechnung der Verluste ist ebenfalls das Spektrum des Stromes zu bestimmen.
Im Gesamtsystemmodell wird der AC-Anteil der Kupferverluste der PESM für den
Anteil der Ausgangsfrequenz des Umrichters und der schaltfrequente Anteil berück-
sichtigt. Für den DC-DC-Wandler wird die diskrete Fouriertransformation zur Be-
rechnung des Transformators angewendet (siehe Abbildung 5.7).
I(t) ZOH DFT νi
i = 1 ... 15
Pvi
i = 1 ... 15
Σ Pvi2i = 1
15
Abbildung 5.7: Rechengang zur vollständigen Bestimmung der Verluste durch
Stromverdrängung
Wichtiger Hinweis: Mit dem dargestellten eindimensionalen Ansatz werden Luft-
spalt-Streufelder vollständig vernachlässigt. Diese Vernachlässigung ist zulässig, da





Abbildung 5.8: Überlagerung der Streufelder im Kern und Transformation von
Rundleiter auf Folienleiter
5.3.4.3 Ansteuer- und Schaltverluste
Die Berechnung der Schaltverluste erfolgt gemäß Gleichung 5.22 aus den ermittelten
Einschalt-/Ausschaltenergien, der Strom- und Spannungs- und Temperaturabhän-
gigkeit sowie aus dem Schalterstrom [34, S. 287]. Die Schaltenergien werden typi-
scherweise für bestimmte Arbeitspunkte gemessen und können den Datenblattanga-
ben direkt entnommen werden. Bei Niedervolt-MOSFETs werden die Schaltenergien
in der Regel nicht im Datenblatt angegeben. Dies ist mit dem großen Einfluss der un-
mittelbaren Schaltungsumgebung (Gatetreiber, Kommutierungskreis) zu begründen.
Eine vereinfachte Berechnung der Schaltenergien über linearisierte Schaltvorgänge
aus typischen Datenblattparametern wird in [48] dargestellt.










· (1 + TCESW (Tj − Tref ))
(5.22)
Iref , Uref , Tref : Referenzwerte für die Bestimmung der Schaltverluste
Ki,Kv: Exponenten für die Strom-, Spannungsabhängigkeit der Schaltverluste
TCESW : Temperaturkoeffizient der Schaltverluste
Halbbrücke: IT−max = IT−AV · Tpton = IT−AV · 1D








Der Unterschied zwischen MOSFET- und IGBT-B6-Brücke ergibt sich durch die
Umrechnung mittels Gleichrichtwert. Der IGBT ist nur in positiver Halbwelle leit-
fähig und wechselt sich mit der Freilaufdiode ab. Der MOSFET hingegen ist in po-
sitiver und negativer Halbwelle leitfähig. Die Ansteuerverluste berechnen sich nach
Formel 5.23.
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PV−Control = QG · (|UG−on|+ |UG−off |) · fSW (5.23)
5.3.4.4 Hystereseverluste der Magnetbauelemente
Die Hysterese- und Wirbelstromverluste für eine sinusförmige Aussteuerung der Ma-
gnetbauelemente können durch die allgemeine Steinmetz-Gleichung ermittelt werden
[49, S. 21]:











αS und βS : Steinmetz-Frequenz-/Steinmetz-Induktionskoeffizient
f0, B0: Betriebswerte zur Messung der Materialkonstante pv0
Vfe: Kernvolumen
Bmax, fSW : maximale Flussdichte, Schaltfrequenz der Applikation
Da der Strom bzw. die Flussdichte ∆B beim Full-Bridge-Converter keinen sinusför-
migen Verlauf, sondern einen dreieckigen Verlauf hat, muss die Berechnung ange-
passt werden. In [49, S. 24 ff.] wird ein Verfahren vorgestellt, in der ein Korrekturfak-
tor für eine äquivalente Frequenz eingeführt wird. Dieser basiert auf der Berechnung
einer Kosinusfunktion mit einer äquivalenten mittleren Anstiegsgeschwindigkeit. Für
den Flussdichteverlauf des Full-Bridge-Converters ergibt sich folgende korrigierte
Formel1:












Bei einer Tastverhältnissteuerung kann statt der Phasenlage Φ auch der Tastgrad
D eingesetzt werden.
5.3.4.5 Hysterese- und Reibungsverluste der PESM
Die Hysterese-Verluste der PESM lassen sich theoretischen ebenfalls mit der Stein-
metzgleichung bestimmen. Hierfür muss ein entsprechendes Reluktanzmodell der
Maschine verfügbar sein. Für die bereits als Demonstrator vorliegende Maschine
konnten die Hysterese- und Reibungsverluste gemessen werden. Für die Gesamtsys-
temsimulation wurden diese Verlustanteile inklusive Reibungsverluste der Maschine
in einer Polynomgleichung 2. Ordnung zusammengefasst und die Parameter aus den
Messergebnissen bestimmt. Die Parameter pˆi werden durch eine Minimierung des
mittleren quadratischen Fehlers anhand der Messergebnisse berechnet.
PV−PESM−Fe = pˆ1 · n+ pˆ2 · n2 + pˆ3 · ˆIph2 (5.26)





Für die Betrachtung des gesamten elektrischen Antriebs und DC-DC-Wandlers sind
folgende aufgezählte Komponenten thermisch zu modellieren. Der Fokus in dieser
Arbeit liegt auf der Modellierung von diskreten Halbleiterbauelementen in Kombi-
nation mit einer PCB, sowie in der Modellierung von Elektrolykondensatoren. Für
alle anderen Komponenten werden die notwendigen vertiefenden Literaturhinweise
gegeben:
• PESM: Die elektrische Maschine kann auf Basis einer FEM-Simulation oder
auf Basis von thermischen Netzwerken modelliert werden. Für eine Gesamt-
systemsimulation ist die vereinfachte Modellierung auf Basis eines Netzwerk-
modells sinnvoll. Die notwendigen Grundlagen und die Parameterbestimmung
wird in [50, S. 39 ff. ] ausführlich beschrieben.
• Leistungshalbleiter in Kombination mit PCB: Die Grundlagen bzw. die
Berechnung von Leistungshalbleitern in Kombination mit einer PCB wird in
der Literatur oft nicht tiefgründig bzw. mit stark vereinfachten Modellen abge-
handelt. In der vorliegenden Arbeit werden zwar ebenfalls vereinfachte Modelle
erstellt. Ihre Gültigkeit, bzw. die Datenbasis und Korrekturgrößen werden auf
der Grundlage einer detaillierten FEM-Simulation erarbeitet. Die Eigenerwär-
mung der aktiv gekühlten PCB und der daraus resultierende zulässige Strom
durch die Leiterbahnen ist in [17] dargestellt.
• Magnetbauelemente:Die thermische Modellbildung von Magnetbauelemen-
ten erfolgt mit thermischen Netzwerkmodellen. Die Parameterermittlung ba-
siert auf der Ähnlichkeitstheorie für thermische Probleme. [42, S. 127 ff. ]
• Elektrolytkondensatoren: Die thermischen Modelle von Elektrolytkonden-
satoren findet man vereinzelt in Datenblättern bzw. wird in [51] ein einfacher
Kondensator thermisch modelliert. Die Basis für die Modellbildung in [51] ist
jedoch ein speziell präparierter Kondensator mit Thermoelementen. Die Auf-
gabe in dieser Arbeit soll es sein, Modellparameter mithilfe einfacher Messme-
thoden für den praktischen Anwender zu ermitteln.
• Kühlkörper: Kühlkörper bilden einen wesentlichen Bestandteil im Gesamt-
systemvolumen. Entsprechende Berechnungsgrundlagen und Modelle sind in
[34, S. 302 ff.] zu finden. In der vorliegenden Arbeit werden Systeme mit Was-
serkühlung als auch Luftkühlung behandelt. Vereinfacht wird eine konstante
Oberflächentemperatur am gesamten Kühlkörper angenommen.
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5.3.5.2 Thermische Modellbildung - Grundlagen
Theoretische Modellbildung Für die Auslegung der Leistungselektronik ist das
thermische Design des Systems besonders wichtig. Durch die Impulsbelastungen bei-
spielsweise bei einem Anfahrzyklus eines Antriebssystems ist eine thermische Über-
lastung des Systems schnell möglich. Als Beispiel ist hier der maximale Strom bei
niedriger Umrichterausgangsfrequenz zu nennen. Daher ist für das Systemdesign ein
adäquates thermisches Modell erforderlich.
λ ·∆ϑ = −pv + ρcp∂ϑ
∂t














Die Grundlagen der Wärmeleitung werden durch die Wärmeleitungsgleichung 5.27
beschrieben. Mit der Vereinfachung, dass es keine inneren Verlustleistungsquellen
gibt und die Wärmeleitung in eindimensionaler Richtung untersucht wird, kann die
Gleichung 5.27 in Gleichung 5.28 vereinfacht werden. In Analogie zur Telegrafenglei-
chung für die Beschreibung der Wellenausbreitung auf Leitungen kann die Gleichung
5.29 definiert werden. Auf Basis dieser Gleichung kann der Wärmeleitungsvorgang
durch eine Reihenschaltung von konzentrierten thermischen Ersatzparametern R′th
und C ′th dargestellt werden. Es ergibt sich eine Analogiebeziehung zwischen elektri-
schen und thermischen Größen. Die Berechnung der thermischen Ersatzparameter
für homogene Volumenelemente ist in den Gleichungen 5.30 und 5.31 dargestellt. Die
Annahme von homogenen Verteilungen stellt vor allem für PCB-basierte Systeme
eine Näherungslösung dar. Die Definitionsgleichung einer thermischen Impedanz ist











Rthν · (1− e
−t
τthν ) (5.32)
τthν = Rthν · Cthν (5.33)
In Abbildung 5.9 ist ein entsprechendes Ersatzschaltbild (Cauer-Netzwerk) für ther-
misch gekoppelte Volumenelemente dargestellt. Das Massepotential entspricht dabei
der Umgebungstemperatur, die weiteren Knotenpotentiale entsprechen den Tempe-
raturen des Systems an den definierten Orten. Eine weitere Darstellung des Wärme-
übergangs erfolgt mithilfe eines Foster-Netzwerks als Reihenleitermodell (siehe [52,
S. 36]). Dieses repräsentiert die Summendarstellung des Zth. Für die nachfolgenden
implementierbaren Modelle wird das Cauer-Netzwerk bevorzugt. Eine Umrechnung




Abbildung 5.9: thermisches Ersatzschaltbild mit RC Netzwerken
Die Bestimmung der thermischen Ersatzelemente mithilfe der o.g. Bestimmungsglei-
chungen stellt nur eine Näherungslösung dar. Die Wärmespreizung und die thermisch
aktive Fläche für die Volumenelemente kann analytisch nicht abgeschätzt werden.
Es stehen hierfür folgende Methoden zur Verfügung:
FEM - Simulation
Das FEM-Modell wird für das entsprechende verallgemeinerte System (z.B. Ein-
zelschalter inklusive PCB und Kühlung) erarbeitet. Nach der Simulation wird eine
Modellvereinfachung vorgenommen. Es sind folgende Methoden der Modellvereinfa-
chung möglich:
Methode 1: Modellvereinfachung mittels Arnoldi Prozess
Die Grundidee der FEM-Simulation ist die Zerteilung einer komplexen drei-
dimensionalen Geometrie in ein Gitternetz mit diskreten Stützpunkten. Nach
Ablauf des Preprocessing-Algorithmus entsteht ein Gleichungssystem gemäß
Gleichung 5.34. C entspricht der Kapazitätsmatrix und K der Leitwertmatrix.
Durch diese beiden Matrizen wird die Dynamik des Systems bestimmt. Die ein-
zelnen Zustände entsprechen den Temperaturen an den Knotenpunkten. Diese
Systembeschreibung kann auch durch ein äquivalentes elektrisches Ersatzschalt-
bild mit R-C-Tiefpassnetzwerken dargestellt werden. Der Arnoldi-Prozesses
vereinfacht das System so, dass nur Eigenwerte erhalten werden, welche si-
gnifikant zum dynamischen Verhalten beitragen. Es entsteht ein System mit
deutlich reduzierter Ordnung. Die Anwendung des Verfahrens zu thermischen
Problemstellungen ist in [54] dargestellt. Vorteil ist, dass mehrere gewünsch-
te Ausgänge erhalten bleiben. Außerdem ist es ebenfalls möglich, bestimmte
Parameter mit in die Modellvereinfachung aufzunehmen. Dadurch kann zum
Beispiel die Auswirkung der Änderung des Isolationsmaterials nach der FEM-
Simulation mithilfe des reduzierten Modells untersucht werden.
C ˙ϑ(t) +Kϑ(t) = Q = Bp(t) y = cTϑ(t) (5.34)
Methode 2: Modellansatz mit thermischen Impedanzen und Para-
meteroptimierung Nach der Simulation des thermisch transienten Verhal-
tens mit der FEM-Simulation wird die Temperaturkurve für den gewünschten
Punkt ausgegeben. Anschließend können die Parameter eines Modellansatzes
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über eine Parameteroptimierung bestimmt werden. Als Zielfunktion wird hier-
für die Summe der Fehlerquadrate (engl. mean square error) verwendet. Vorteil
des Verfahrens ist die einfache Umsetzbarkeit und die parallele Anwendbarkeit
auf eine experimentelle Parameterbestimmung. Ändert sich ein Parameter im
System ist eine erneute FEM-Simulation durchzuführen. Dieser Fakt ist ein
deutlicher Nachteil des Verfahrens. Bei der Anwendung des Verfahrens ist in
jedem Fall die Ordnung des Modellansatzes für eine adäquate Genauigkeit zu
prüfen.
Für die Implementierung des Modells in eine Gesamtsystemsimulation erfolgt die
Auswahl der Methode 2. Die Einflüsse von unterschiedlichen Systemparametern wer-
den durch eine Vielzahl von FEM-Simulationen untersucht. Durch einen Parallel-
vergleich mit einem vereinfachten (analytischen) Modell und der Bestimmung der
Kenngrößen nach 5.30 und 5.31 ist eine Interpretation von Ursache und Auswirkung
auf das thermische Verhalten gut möglich.
Experimentelle Parameterbestimmung
Die experimentelle Ermittlung der thermischen Impedanz erfolgt durch die Mes-
sung der Abkühlkurve des thermischen Systems. Hierfür wird das System durch das
Einprägen einer konstanten Verlustleistung PV aufgeheizt. Die Temperatur des ein-
geschwungenen Zustandes wird erfasst. Nachfolgend wird ein Lastsprung durchge-
führt, bei welchem die Verlustleistung auf 0W gesetzt wird. Die Temperaturkurven
werden an verschiedenen Punkten der Anordnung gemessen. Aus den Kurven kön-
nen die Parameter des Ersatzmodells durch eine Parameteroptimierung bestimmt
werden.
5.3.5.3 Thermisches Modell des Leistungsschalters in Kombination mit PCB
Für die nachfolgenden Untersuchungen werden folgende Annahmen bzw. Vereinfa-
chungen getroffen:
• Kühlplattentemperatur wird als konstant angenommen
• Leiterplatte wird aktiv gekühlt (forcierte Kühlung/Wasserkühlung)
• Eindimensionale Betrachtung des Wärmeflusses in vertikale z-Richtung.
In Abbildung 5.10 ist die exemplarische Darstellung des modellierten PCB-Aufbaus
für das Infineon HSOF Package dargestellt. Dieser PCB-Aufbau wird für die Er-
mittlung des thermischen Verhaltens als FEM-Modell erstellt. Außerdem wird für
die Darstellung und analytische Vergleichsrechnung ein eindimensionales thermi-
sches Ersatzschaltbild gemäß Abbildung 5.11 erarbeitet. Dieses Ersatzschaltbild be-
schreibt den Wärmefluss auf der Platine in vertikaler Richtung. Dieses Ersatzschalt-
bild ist soweit vereinfacht, dass nur verhältnismäßig große Wärmekapazitäten in
das Ersatzschaltbild aufgenommen wurden. Voraussetzung für die Anwendbarkeit
des Modells ist eine geringe, vernachlässigbare Wärmespreizung in die horizontalen
Ausbreitungsrichtungen (x- und y- Achse). Im Modell kann die Wärmespreizung
























Abbildung 5.10: Querschnitt des Systemaufbaus mit PCB
Die Wahl für die Klassifizierung des thermischen Übergangs fiel für die Anwend-
barkeit auf komplexere Systeme auf einen einfachen Schalter. Für einen Aufbau mit
mehreren parallelen Schaltern auf einer Platine kommt es zur thermischen Verkopp-
lung zwischen den Schaltern. Aufgrund der Bedingungen (aktive Wasserkühlung
bzw. forcierte Luftkühlung) wird der komplette Wärmefluss in vertikaler Richtung
angenommen. Wird ein System mit passiver Kühlung und einer Wärmespreizung
in horizontaler Richtung aufgebaut, müssen Verkopplungsimpedanzen zwischen den
Einzelschaltern eingeführt werden [52, S. 52].
Im Kapitel 5.4 wird genauer auf die Parameterbestimmung sowie auf die Ergebnis-
auswertung und Interpretation eingegangen.




∆T Cth−case Cth−PCB Cth−HS
Junction Case Solder Top-PCB Bot-PCB Isolation Heatsink
Abbildung 5.11: thermisches Ersatzschaltbild eines Schalters in Kombination mit
PCB; blau - Temperaturpunkte: Junction - Sperrschicht, Case -
Kontakte des Halbleitergehäuses, Solder - Lot, Top-PCB - Obersei-
te der PCB, Bot-PCB - Unterseite der PCB, Heastsink - Kühlung
Für die Modellierung wird, wie o.g. eine konstante Rückseitentemperatur, d.h. eine
konstante Temperatur der Kühlplatte angenommen. Das thermische Modell kann
jedoch auch um die thermische Impedanz des Kühlkörpers erweitert werden. Die
entsprechenden Modelle für unterschiedliche Kühlkörper sind in [34, S. 306 ff.] und
die Modelle für Wasserkühlung in [34, S. 311 ff.] zu finden.
95
Kapitel 5 Entwicklung der Simulations- und Optimierungsmethodik
5.3.5.4 Thermisches Modell des Zwischenkreiskondensators
Die nachfolgenden Analysen beziehen sich auf die Modellierung des thermischen Ver-
haltens von Elektrolytkondensatoren. In Abbildung 5.12 a) ist der Wicklungsaufbau
eines Elektrolytkondensators und b) das vereinfachte thermische eindimensionale
Ersatzschaltbild für die Wärmeausbreitung in radialer und vertikaler Richtung dar-
gestellt. Die markierten Elemente sind jeweils die Bestandteile, welche in den kon-
zentrierten Ersatzparametern zusammengefasst sind. Das Modell lässt sich aus dem













Quelle: oben) [56] unten) eigene Darstellung
Abbildung 5.12: a) Wicklung eines Elektrolytkondensators, b) thermisches Ersatz-
schaltbild eines Elektrolytkondensators; blau - Temperaturpunkte:
Hotspot - wärmster Punkt im Wickel, Case - Gehäuse, Top-PCB -
Oberseite der PCB, Heastsink - Kühlung
Die physikalische Bedeutung der Elemente sind:
• Cth−W : Wärmekapazität der Elektrolytwicklungen, welche zu 25% aus einem
Wasser-Glykol-Gemisch bestehen
• Cth−C : Wärmekapazität des äußeren Aluminiumgehäuses
• Cth−HS: Wärmekapazität des Kühlsystems
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• Rth−H−C : Wärmewiderstand der Wicklungen nach außen in radialer Richtung
• Rth−C−HS: Wärmewiderstand des äußeren Aluminiumgehäuses zum Kühlsys-
tem
• Rth−HS−a: thermischer Widerstand des Kühlsystems gegenüber der Umgebung
• Rth−H−T : thermischer Widerstand vom Wickel zum Anschlusspin
• Zth−T−a: thermische Impedanz der PCB gegenüber der Umgebung.
Eine Besonderheit kommt durch die Berücksichtigung der thermischen Ankopplung
der Anschlusspins über den Rth−H−T zum tragen. Durch die thermische Anbindung
kann der Kondensator aktiv über die PCB gekühlt werden. Der Einfluss über die
aktive Kühlung und die Bestimmung der Parameter des thermischen Modells wird
im Kapitel 5.4.4 vorgestellt.
5.3.6 Lebensdauermodelle am Beispiel des
Elektrolytkondensators
Die Grundlagen zur Zuverlässigkeit und Lebensdauer elektronischer Baugruppen
sind in [35, S. 442 ff.] dargestellt. „Die Zuverlässigkeit und Lebensdauer einer elek-
tronischen Schaltung hängt maßgeblich von der Temperatur der Bauteile ab. Die
Ausfallrate steigt exponentiell mit der Temperatur.“ [35, S. 443]
Die Lebensdauer eines Elektrolytkondensators in der eingesetzten Applikation ist
ein sehr wichtiges Designkriterium, weil sie in der Regel die Lebensdauer des ge-
samten Produkts bestimmt. Die Lebensdauerberechnung basiert prinzipiell auf dem
Arrhenius-Gesetz (vgl. Gleichung 5.35) [57]. Eine Erhöhung der Temperaturdifferenz
zwischen Th und T0 um den Wert C halbiert die Lebendsdauer. Dies lässt sich phy-
sikalisch durch die Verdunstung und chemische Alterung des Elektrolyts erklären.
LD = L0 · 2
T0−Th
C (5.35)
Th: Hotspottemperatur in den Wicklungen
T0: Wickeltemperatur für Lebensdauerangabe L0 (typ. bei UC = Unenn, IC = 0)
Bei Elektrolytkondensatoren bewegt sich der Faktor C typischerweise zwischen 5
und 15K. Die Berechnung der Lebensdauer eines Kondensators mithilfe von schal-
tungstechnischen Kenngrößen ist auf zwei verschiedenen Wegen möglich:
1. Möglichkeit:
Die Berechnung der Hotspottemperatur erfolgt über ein thermisches Modell des
Kondensators. Die Lebensdauer wird über die Gleichung 5.36 ermittelt. Soll die
Lebensdauer über einen gesamten Lastzyklus berechnet werden, so ist das arithme-
tische Mittel der Lebensdauerwerte über den gesamten Zyklus zu berechnen. Die
Berechnung der Verlustleistung erfolgt mithilfe des ESR-Wertes für die Schaltfre-
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quenz und dem berechneten Stromeffektivwert IC−ZK−RMS.
LD = L0 · 2
T0−(Tcase+∆TW )
C = L0 · 2
T0−Tcase
C · 2−∆TWC (5.36)




PV−ESR(τ) · Z˙C−ZK−h−a(τ)dτ (5.38)
Tcase: Temperatur des Gehäuses
∆TW : Temperaturdifferenz zwischen Heißpunkt (Hotspot) im Wickel und Gehäuse
2. Möglichkeit:
Die Hotspottemperatur wird aus dem angegebenen Nennstrom und der Nennüber-
temperatur ∆TW−nenn bestimmt. Diese liegt typischerweise zwischen 5K und 10K
je nach Kondensatortyp (siehe [57]). Aus dem Verhältnis zwischen Nennstrom und
tatsächlichem Strom kann die Hotspottemperatur bzw. die Lebensdauer gemäß Glei-
chung 5.40 bestimmt werden. Für einen gesamten Lebenszyklus muss mit dieser
Berechnungsmethode die Strombelastung in verschiedene Teilströme mit ihren Auf-
tittshäufigkeiten berechnet werden. Daraus kann ebenfalls die Gesamtlebensdauer
nach Gleichung 5.41 ermittelt werden. Diese Methode erlaubt die Berechnung der
Lebensdauer ohne das thermische Modell des Kondensators. Im Gegensatz zur Me-
thode 1 ist diese Variante als Worst-Case-Abschätzung geeignet. Das Ergebnis der
Lebensdauerberechnung wird eher zu niedrig sein, da immer die Temperatur des
eingeschwungenen thermischen Systems herangezogen wird.
LD = L0 · 2
T0−TCase
C · 2−∆TWC (5.39)








hi · LDi (5.41)
Tcase: Temperatur der Gehäuses
Inenn: Nennstrombelastung
∆TW : Temperaturdifferenz zwischen Heißpunkt (Hotspot) im Wickel und Gehäuse
∆TW−nenn: Nennwert der Temperaturdifferenz bei angelegtem Nennstrom
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5.4 Schaffung der Modelldatenbasis
5.4.1 Überblick
Für die Ermittlung der Parameter des gesamten elektrischen Antriebs bzw. DC-
DC-Wandlers sind die Parameter folgender Komponenten zu bestimmen. Der Fokus
dieser Arbeit liegt auf der Parameterbestimmung von Schaltungsträgern (elektrisch,
thermisch) sowie der Parameterbestimmung der thermischen Modelle von Elektro-
lytkondensatoren. Für alle anderen Komponenten werden die notwendigen vertie-
fenden Literaturhinweise gegeben:
• PESM: Die Parameter der elektrische Maschine können auf Basis einer FEM-
Simulation oder auf Basis von Messungen bestimmt werden. In der vorliegen-
den Arbeit wird von gegebenen Hauptparametern der elektrischen Maschine
ausgegangen.
• Schaltungsträger Die Grundlagen sowie die Parameterbestimmung für elek-
trische und thermische Modelle werden im nachfolgenden Kapitel erarbeitet.
Die Parameterermittlung ist sowohl experimenteller als auch simulativer Na-
tur.
• Magnetbauelemente: Die Daten der Magnetbauelemente werden vollstän-
dig aus Datenblättern bzw. aus den Software-Tools der jeweiligen Hersteller
erhoben. Vom Hersteller Epcos/TDK wird beispielsweise das „Magnetic De-






– Steinmetz-Koeffizienten α, β
– Wicklungsfläche WA
– mittlere Wicklungslänge MLT
– thermischer Widerstand des Kerns gegenüber der Umgebung Rth−core−a
• Halbleiter: Für die Bestimmung der Verluste von Halbleitern (IGBT, MOS-
FET) werden die Daten aus den Datenblättern herangezogen. Eine direkte Be-
stimmung der Verlustenergien für Niedervolt-MOSFETs ist aufgrund der star-
ken Abhängigkeiten vom tatsächlichen Aufbau mit seinen Layout-Parasiten
nicht sinnvoll und wird in der Regel nicht angegeben.
Die Verlustenergien der MOSFETs werden dementsprechend gemäß [48] über
die Schaltzeiten ton, toff abgeschätzt. Diese ergeben sich aus der Umladung
der Kapazitäten CGS und CGD (Miller Kapazität) über den Treiberstrom. Man
erhält eine Abhängigkeit der Verlustleistung von
Eon/Eoff = f(QG, CGD, VDD, IT , Qrr, RG, Uplateau, tri, tf ).
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Eine besondere Berücksichtigung der Gate-Drain-Kapazität ist notwendig. Die-
se ist stark nichtlinear von der Drain-Source-Spannung abhängig. Der Verlauf
von CGD(UDS) wird durch eine zweistufige Funktion approximiert. Dadurch
kann eine mittlere Schaltzeit für diese zwei unterschiedlichen Kapazitäten be-
stimmt werden.
• Elektrolytkondensatoren: Die notwendige Datenbasis und die Methodik
zur Ermittlung der Parameter wird in nachfolgenden Abschnitten vorgestellt.
• Kühlkörper: Die entsprechende Datenbasis ist in Datenblättern bzw. für aus-
gewählte Kühlsysteme in [34, S. 302 ff.] zu finden.
5.4.2 Ermittlung der parasitären Induktivität der PCB
5.4.2.1 Theoretischer Hintergrund
Für die Bestimmung der Überspannung ist nicht nur das Schaltverhalten des Leis-
tungsschalters, sondern auch die parasitäre Kommutierungsinduktivität wichtig. Ei-
ne genaue Kenntnis des Induktivitätsverhaltens verschiedener Anordnungen hilft ei-
nerseits die Induktivität eines speziellen Schaltungsaufbaus abzuschätzen und somit
das Kommutierungsverhalten zu simulieren. Andererseits kann mit der Ermittlung
der Induktivitäten verschiedener Lagenanordnungen der PCB eine Optimierung des
Kommutierungskreises vorgenommen werden. In Abbildung 5.13 sind die verschie-
denen Anordnungen der Leiter bzw. Leiterbahnen, für welche die Induktivitäten be-
stimmt werden sollen, dargestellt. Für die folgenden Untersuchungen sind die Leiter-
geometrien von Rechteckleitern im Einlagen-, Zweilagen- und Vierlagenaufbau einer
PCB herausgegriffen. Als Berechnungsgrundlage dient je nach Anwendungsfall das
Biot-Savart-Gesetz oder das Durchflutungsgesetz. Für die analytische Berechnung
der Leiteranordnungen wird in [59] und [60] folgende Vorgehensweise praktiziert:
1. Berechnung der Selbstinduktivität eines einzelnen Leiterfilaments der Länge l
mithilfe des Biot-Savart-Gesetzes.
2. Berechnung der Gegeninduktivität zweier Leiterfilamente der Länge l und des
Abstandes d mithilfe des Biot-Savart-Gesetzes (siehe Abbildung 5.13 a) - es
entsteht die Gleichung 5.44 als vereinfachte Berechnungsformel.
3. Berechnung der Selbstinduktivität eines Rechteckleiters mithilfe der Methode
der geometrischen mittleren Abstände (Abk. G.m.D.2), Ansatz: Selbstindukti-
vität entspricht der Gegeninduktivität zweier Leiterfilamente mit dem berech-
neten geometrischen mittleren Abstand, vereinfachte Ergebnisformel: 5.43.
4. Überlagerung für geschlossene Stromkreise (parallele Hin- und Rückleiter)

































Abbildung 5.13: Untersuchte Leitergeometrien: a) Rechteckleiter, b) 2 lange dünne
Leiterfilamente mit entgegengesetzter Stromrichtung, c) 2 Recht-
eckleiter übereinander, d) 2 Rechteckleiter nebeneinander
Es entstehen folgende Ergebnisgleichungen. Die Ergebnisgleichung 5.45 für den An-
wendungsfall nach 5.13 c) kann einfach mithilfe des Durchflutungsgesetzes abgeleitet
werden (siehe Herleitung im Anhang A7 auf S. 192). Für die Ableitung wurde die
Annahme getroffen, dass b >> d.
Lges = 2L± 2L12 (5.42)























In Abbildung 5.14 sind die Ergebnisse der Bestimmung des Induktivitätsbelags für
die Anordnungen gemäß Abbildung 5.13 a) und b) für verschiedene Parameter darge-
stellt. Es wird hieraus deutlich, dass eine Erhöhung der Leiterbahnbreite bzw. Höhe
eines Rechteckleiters die Induktivität vergrößert. Abbildung 5.13 b) zeigt zwar ledig-
lich den Gegeninduktivitätsbelag für zwei Leiterfilamente, der Gegeninduktivitätsbe-
lag für zwei Rechteckleiter berechnet sich jedoch mit der gleichen Formel. Es ändert
sich nur der effektive Abstand der Leiterfilamente durch Anwendung der Metho-
de der geometrisch mittleren Abstände. Entsprechende Tabellen mit den effektiven
Abständen unterschiedlicher Geometrien sind in [60] hinterlegt. Es wird ersichtlich,
dass für zwei Leiterbahnen mit entgegengesetzter Stromrichtung der Leiterbahnab-
stand d entscheidend für die Gesamtinduktivität ist. Je größer der Abstand, umso
größer ist die Gesamtinduktivität (vgl. Gleichung 5.42).
In Abbildung 5.15 sind die Ergebnisse des Induktivitätsbelags für zwei parallele
Leiterbahnen übereinander und nebeneinander dargestellt.
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Abbildung 5.14: links: Darstellung der Selbstinduktivität eines Rechteckleiters (vgl.
Abbildung 5.13 a), rechts: Gegeninduktivität zweier paralleler Lei-
terfilamente (vgl. Abbildung 5.13 b)

























































Abbildung 5.15: Darstellung des Gesamtinduktivitätsbelags für zwei parallele Lei-
terbahnen mit entgegengesetzter Stromrichtung, links: übereinan-
der (vgl. Abbildung 5.13 e), rechts: nebeneinander (vgl. Abbildung
5.13 d)
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Auch hier wird deutlich, je geringer der Leiterbahnabstand umso geringer die Ge-
samtinduktivität.
In [17] wurden weiterführende Untersuchungen zum Thema unter Zuhilfenahme
einer FEM-Simulation gemacht. Es wurden einerseits verschiedene Leiterbahngeo-
metrien miteinander verglichen und andererseits die Frequenzabhängigkeit der In-
duktivität durch Stromverdrängungseffekte untersucht. Es konnten die analytisch
bestimmten Formeln in der Tendenz der Änderung der Gesamtinduktivität be-
stätigt werden. Außerdem zeigte sich eine geringe Frequenzabhängigkeit im unter-
suchten Frequenzbereich von 10 kHz bis 10MHz. Lediglich der Einsatz von nicht-
stromführenden Schirmungslagen bringt eine frequenzabhängige Änderung der In-
duktivität mit sich. Außerdem zeigte sich, dass eine Anordnung gemäß Abbildung
5.13 e) zur geringsten Induktivität aller untersuchten Geometrien führt.
5.4.2.3 Messtechnische Verifikation an verschiedenen Leiterbahnanordnungen
In Tabelle 5.6 sind die Ergebnisse der messtechnischen Verifikation verschiedener
Leiterbahnanordnungen dargestellt. Es wird einerseits ersichtlich, dass die Werte
der analytischen Induktivitätsberechnung mit den genutzten Näherungsformeln in
der Größenordnung mit den Messergebnissen übereinstimmt. Die Geometrieanord-
nung Nr. 2 mit b = 1, 27mm und d = 1, 6mm verletzt die Bedingung b >> d. Daher
entsteht ein relativer Fehler von >100%. Die FEM-Simulation liefert eine sehr gu-
te Übereinstimmung im Vergleich zu den Messergebnissen. Alles in allem sind die
analytischen Näherungsformeln für eine Bestimmung der Größenordnung und zum
Relativvergleich von verschiedenen Geometrien gut geeignet.
Tabelle 5.6: Induktivitätsvergleich nH/cm und messtechnische Verifikation für
100 kHz, Abstand Innenlagen d2 = 0, 5mm, Abstand Außenlagen d =
1, 6mm; Messung mit „Omicron Lab Bode 100“
Nr. Geometrie analyt. Rechnung FEM - Simulation Messung
1 2 Layer auf Außenlage mit b = 2, 54mm 7,4 5,2 4,7
2 2 Layer auf Außenlage mit b = 1, 27mm 14,8 6,9 7,0
3 2 Layer auf Innenlage mit b = 1, 27mm 4,9 3,7 3,2
4 4 Layer gemäß Abb. 5.13 e) mit b = 1, 27mm - 1,2 1,5
5 4 Layer gemäß Abb. 5.13 f) mit b = 1, 27mm - 1,5 1,7
5.4.2.4 Messtechnische Verifikation am realen Kommutierungskreis
In Abbildung 5.16 ist das Layout eines Kommutierungskreises dargestellt. Die vio-
lett dargestellte Lage ist die Masse-Leitung (Verbindung über Quergraben mittels
Messwiderstand), die gelb dargestellte Lage die Plus-Leitung. Bis auf kurze Ein-
schnitte sind beide Leitungen auf die gesamte Breite der Platine ausgebreitet. Die
Zwischenkreiskondensatoren sind auf einer abgesetzten Platine über die im 3D-Bild
dargestellten abgewinkelten Schraubblöcke angeschlossen. Über die Abschätzungs-
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Abbildung 5.16: Layout eines Kommutierungskreises mit abgesetztem Anschluss des
Zwischenkreises über Einpressblöcke; Angaben in mm
formeln bzw. Datenblattangaben der Bauteile ergeben sich die in Tabelle 5.7 dar-
gestellten Induktivitäten im Vergleich zur realen Impedanzmessung der Platine. In
diesem Fall wird klar, dass 50 % der parasitären Kommutierungsinduktivität nicht
durch das Layout sondern durch die Einpressblöcke bedingt sind.
Tabelle 5.7: Induktivitätsbestimmung des Kommutierungskreises und messtechni-
sche Verifikation für 100 kHz, Abstand Innenlagen d2 = 0, 5mm, Ab-
stand Außenlagen d = 1, 6mm; Messung mit „Omicron Lab Bode 100“;
*Datenblattangabe
Bauteil Rechnung in nH Messung/Datenblatt in nH Anteil zur Gesamtinduktivität in %
PCB 0,3 1 5
MOSFET - 3* 15
2 x Klemmblöcke 15 10 50
2 x Elkos BF41691 - 6 30
Summe 20
In vielen integrierten Systemen ist aus Konstruktionsgründen ein abgesetzter Zwi-
schenkreis auf einer zusätzlichen PCB notwendig. Das Kommutierungsverhalten
bzw. die Induktivität kann durch folgende Maßnahmen verringert werden:
• Anbindung der Zwischenkreisplatine über breite übereinander angeordnete
Flachbandleiter, Reduktion der Induktivität der Anbindung auf 0,5 nH (Breite
10mm, Länge 5 cm)
• Kombination von Elektrolyt- und Keramikkondensatoren
• Begrenzung des Maximalstromes der Keramikkondensatoren durch Serienwi-
derstände (vgl. [17]).
Eine weiteres Beispiel zur Abschätzung und Optimierung des Zwischenkreisanschlus-
ses eines Leistungsmoduls ist in [61] zu finden.
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5.4.3 Ermittlung der thermischen Impedanz zwischen PCB und
Halbleiter
5.4.3.1 Parameter und Einflussgrößen
Ziel der nachfolgenden Untersuchungen ist es, die thermischen Parameter nach Ab-
bildung 5.11 zu ermitteln, so dass die thermische Belastung der MOSFETs bzw.
der PCB in der Gesamtsimulation mit untersucht werden kann. Hierfür wird ein
verallgemeinerter Testaufbau entwickelt, welcher sowohl simulativ durch eine FEM-
Simulation als auch messtechnisch untersucht werden kann. Dabei sollen folgende
Parameter und ihr Einfluss auf das thermische Verhalten untersucht werden:
• Unterschiedliche Packages ( HSOF/ThinPak/DPAK)
• Anzahl Thermovias
• Einfluss des Lötstopplacks
• Wärmespreizung auf der Platine (Einfluss von Kupferfüllung der Einzellagen)
• Einfluss der Leiterplattendicke
• Einfluss der Isolation (engl. gapfiller).
Es wurden die in Abbildung 5.17 dargestellten Platinenaufbauten in [62] für unter-
schiedliche Packages erstellt. In der folgenden Untersuchung werden die Ergebnisse
für das HSOF Package, welches speziell für Hochstromsysteme entwickelt wurde,
vorgestellt. Die detaillierten Ergebnisse für die kleineren Package-Varianten sind
[62] zu entnehmen. Der Package-Einfluss wird in die Auswertung mit aufgenom-
men. Die Systemparameter und angenommenen Daten für die Simulation und die
analytischen Berechnungen sind in Tabelle 5.8 zusammengefasst.
Abbildung 5.17: Platinenaufbau für unterschiedliche Package-Varianten, Anzahl an
Durchkontaktierungen, ohne/mit Kupferfüllung der Oberseite, oh-
ne/mit Lötstopplack auf der Unterseite
Tabelle 5.8: Systemparameter des thermischen Übergangs von Chip zum Kühlkörper
Chip Größe Package Drain-Kontaktfl. PCB Daten Wärmeleitpaste diso
6,7mm x 4,5mm 12mm x 10mm 7,15mm x 9,5mm 4 Lagen a 70µm Berquist 3500S35 0,4mm
Wärmeleitfähigkeiten in W/mK
Kupfer Lötpaste FR4 Aluminium Si-Chip Wärmeleitpaste
401 60 0,3 150 140 3,6
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5.4.3.2 Stationäre thermische Analyse
Abbildung 5.18 zeigt das Ergebnis der thermisch stationären Analyse einer PCB mit
97 Durchkontaktierungen. Markiert ist der Bereich A∗ der Kontaktfläche, welcher
„thermisch aktiv“ ist (vgl. [55]). Dies ist der Bereich mit dem größten Anteil des
Wärmestroms.
thermisch effektive Fläche A∗
Quelle: [55]
Abbildung 5.18: Ergebnis der FEM-Simulation für die stationäre Analyse einer PCB
mit 97 Vias und HSOF-Package; eingeprägte Verlustleistung PV =
30W; Rth−j−HS = 2, 35K/W
In Abbildung 5.19 links) ist die simulierte bzw. analytisch bestimmte Rth-Kennlinie
für eine unterschiedliche Anzahl an Durchkontaktierungen im Vergleich zur Messung
dargestellt. Es ist ersichtlich, dass die analytische Rechnung ca. 1K/W unterhalb
der gemessenen und simulierten Kennlinie liegt. Dies liegt daran, dass im ersten
Schritt die gesamte PCB-Kontaktfläche3 als thermisch aktiv angenommen wurde.
Für die analytisch korrigierte Kurve wird durch eine Fehlerrechnung die tatsäch-
lich thermisch aktive Fläche A∗ ermittelt. Diese beträgt 75mm2 und entspricht der
Drain-Kontaktfläche am Package. Durch die sehr gute thermische Anbindung in ver-
tikaler Richtung ist in horizontaler Richtung keine Wärmespreizung vorhanden.
Die dargestellten roten Messpunkte liegen im Toleranzbereich ±3 %. In Abbildung
5.19 rechts) ist die Aufteilung des thermisches Widerstandes auf die einzelnen Schich-
ten dargestellt. Hier wird deutlich, dass der Hauptanteil des thermischen Widerstan-
des durch die Isolierschicht (engl. gapfiller) bestimmt wird.
3mit Vias besetzte Kontaktfläche 15mm x 14mm
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Abbildung 5.19: links: Rth−j−a in Abhängigkeit von der Anzahl an Durchkontaktie-
rungen HSOF Package, rechts: Verteilung der Anteile des thermi-
schen Widerstandes: 1 - Rth−j−C , 2 - Rth−C−S, 3 - Rth−S−T , 4 -
Rth−T−B, 5 - Rth−B−I , 6 - Rth−I−HS, 7 - Rth−HS−a; Aufteilung der
Anteile gemäß Ersatzschaltbild 5.11
5.4.3.3 Transiente thermische Analyse
Mithilfe der bestimmten thermisch effektiven Fläche A∗ und den Materialparame-
tern ist es möglich, die thermischen Kapazitäten des Ersatzschaltbildes 5.11 unter
Nutzung der Bestimmungsgleichung 5.31 zu ermitteln. Für die Bestimmung der ther-
mischen Kapazitäten wurden folgende Elemente mit einbezogen:
• Si-Chip
• Drain-Kontaktfläche
• Kupferflächen in der PCB (Kupferlagen + Durchkontaktierungen)
• Aluminium-Kühlplatte.
In [55] wird gezeigt, dass mit den analytisch berechneten Werten eine aktzeptable
Genauigkeit (±10% relative Abweichung) zwischen analytischer Rechnung/FEM-
Simulation und Messung erreicht werden kann. Gemäß Ersatzschaltbild 5.11 wird
ein Ansatz 3.Ordnung gewählt. Die entstehenden Abweichungen sind durch reale
Versuchsbedingungen z.B. Konvektion, Wärmeableitung, Aufbau- und Verbindungs-
technik und Strahlung, welche in der Berechnung vernachlässigt wurden, zu erklären.
Wichtiger Hinweis: In den Laborversuchen hat sich gezeigt, dass das thermisch
transiente Verhalten sehr stark vom konkreten Systemaufbau abhängig ist. Eine
Simulation mit dem erstellten Modell liefert daher nur für den konkreten untersuch-
ten Aufbau sinnvolle Ergebnisse. Ein transientes Verhalten für eine Systemauslegung
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muss in jedem Fall messtechnisch überprüft werden. Die vorgestellte analytische Her-
angehensweise liefert einen guten Ansatzpunkt für folgende Systemuntersuchungen:
• Relativvergleich verschiedener Systemlösungen
• Ermittlung von möglichen Einflussgrößen in der PCB-Gestaltung
• Vergleich verschiedener Halbleiter-Packages.
5.4.3.4 Zusammenfassung
Die Ergebnisse zeigen, dass eine Nutzung der thermisch effektiven Fläche A∗ für
die Berechnung eines thermischen Modells sehr gut verwendbar ist. Vor allem für
die in dieser Arbeit bevorzugten Packages mit einer großen Kontaktfläche z.B.
HSOF/D2Pak und einer Anzahl von Durchkontaktierungen > 40 kann die Annahme
gemacht werden, dass die thermisch effektive Fläche gleich der Drain-Kontaktfläche
des MOSFET ist. Für kleinere Packages z.B. ThinPak mit einer geringeren Kontakt-
fläche und Via-Anzahl wird die Wärmespreizung in vertikaler Richtung und somit
auch die thermisch effektive Fläche größer. Der Einfluss des Gapfillers steigt außer-
dem mit steigender thermisch effektiver Fläche. Es wird daher in [62] ein Software-
Entwurfswerkzeug vorgestellt, welches die simulierten Daten für unterschiedliche
Packages und Leiterplatten-Konstruktionen beinhaltet. Damit ist es möglich, die
Modelle für unterschiedliche Systemaufbauten zu generieren. Die wichtigsten Ein-
flussgrößen seien an dieser Stelle in Form der Tabelle 5.9 zusammengefasst.
Tabelle 5.9: Zusammenfassung der Einflussgrößen im therm. PCB-Design, A∗ - ther-
misch aktive Fläche, KF - Kontaktfläche, Einfluss sehr gering (↓), si-
gnifikant (→), groß (↑); Rth−T−B - thermischer Widerstand von der
Oberseite (Top) zur Unterseite (Bot) der PCB
Kategorie HSOF ThinPak / PQFN DPAK
ADrain 8, 5× 7, 5mm2 7, 2× 4, 35mm2 5, 4× 4, 24mm2
A∗/ADrain 1,2 2,2 8
Σ Vias unterhalb KF Rth−T−B ∼ 1/ΣV ias
Σ Vias außerhalb KF ↓ → ↑
hor. Wärmespreizung ↓ → ↑
Gapfiller ↑ ↑ ↑
PCB Dicke Rth−T−B ∼ d Rth−T−B ∼ d Rth−T−B ∼ d
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5.4.4 Ermittlung der thermischen Parameter von
Elektrolytkondensatoren
5.4.4.1 Verfahren zur Bestimmung der thermischen Parameter ohne Messung
der Kerntemperatur
Die Bestimmung des ESR zur Berechnung der Verlustleistung erfolgt anhand der
Datenblattangaben. Der ESR hat typischerweise folgende Abhängigkeiten:
ESR = f(Th, Ta, fSW ,∅D, h,Wickelgestaltung) (5.46)
Es wird die ESR-Angabe für 10 kHz bei 20 ◦C genutzt. Infolge der Erwärmung des
Kondensators wird der ESR geringer. Hierbei wird als Worst Case weiterhin der
Wert für 20 ◦C verwendet, da eine Temperaturabhängigkeit des ESR für die hohen
Temperaturen in der Regel nicht vom Hersteller angegeben wird.
Für das thermische Ersatzmodell gemäß Abbildung 5.12 werden von Herstellern
Parameter in eingeschränkter Form angegeben. Diese beruhen auf Messungen oder
Simulationen. Eine genaue Angabe der Umgebungs- und Messbedingungen wird in
den Datenblättern ebenfalls nicht gemacht. FEM-Simulationen werden für folgende
Untersuchungen nicht als Mittel der Wahl angesehen. Dies hat folgende Gründe:
• der konvektive Wärmeübergang muss vor der FEM-Simulation bekannt sein
• der konvektive Wärmeübergang muss messtechnisch oder durch Methoden der
Ähnlichkeitstheorie ermittelt werden
• der Aufbau der Wicklungen im Kondensator ist unbekannt
• die Wärmeleitfähigkeit des Kondensators in radiale und axiale Richtung (λr,
λz) ist ebenfalls nicht bekannt
• thermischer Anschluss des Kondensatorwickels an das Gehäuse in Hochstrom-
kondensatoren ist nicht genau bekannt.
Man kann für die Untersuchungen zwar typische Werte aus Datenblättern entneh-
men (z.B. [63]) - ein genaues Ergebnis kann jedoch aufgrund der vielen Unbekannten
nicht erwartet werden.
Typischerweise ist der thermische Wärmeübergang sehr stark abhängig von den Um-
gebungsbedingungen und der Aufbau- und Verbindungstechnik. In diesem Kapitel
wird daher ein neuer kombinierter Ansatz aus analytischer Berechnung und Mes-
sung mit nachfolgender Parameteroptimierung vorgestellt, mit welchem keine Mes-
sung der Kerntemperatur notwendig ist. Dies hat den Vorteil, das kein präparierter
Kondensator benötigt wird. Der Ansatz besteht aus folgenden Schritten:
1. Konvektiver Wärmeübergang: Im ersten Schritt ist der konvektive Wärme-
übergang zu bestimmen. Hierfür wird im Kondensator eine Verlustleistung einge-
prägt und diese mit einem hochgenauen Leistungsmessgerät gemessen. Besonders
wichtig ist es, für definierte Umgebungsbedingungen zu sorgen. Es wird die statio-
näre Temperatur am Gehäuse gemessen. Der sich ergebende thermische Widerstand
ist in der Größenordnung mit den Bestimmungsgleichungen der Ähnlichkeitstheorie
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α∗ · A (5.47)
α∗ = −0, 0773 · h [mm] + 19, 987 [W/Km2] (5.48)
Gleichung 5.48 aus [64]: Ermittlung aus realen Messwerten im Bereich h = 20 . . . 105 mm für
freie Konvektion
Für erzwungene Konvektion kann α∗(v) aus typischen Kurven ermittelt werden (sie-
he [28, S. 98]).
2. Thermische Kapazitäten: Die thermische Kapazität eines Körpers ergibt sich
analytisch nach der Bestimmungsgleichung 5.31. Die thermische Kapazität des Elek-
trolytkondensators kann annäherungsweise durch seine Einzelbestandteile und die
prozentuale Zusammensetzung ermittelt werden. Vom Hersteller TDK/EPCOS wer-
den die Zusammensetzungen gemäß Tabelle 5.10 angegeben. Die Bestimmung der
Tabelle 5.10: Übersicht über die Einzelbestandteile eines Elektrolytkondensators,
die prozentualen Anteile am Gesamtgewicht sowie die spezifischen
Wärmekapazitäten, entnommen aus [65]
Anteil am Gesamtgewicht Material cth
[%] [kJ/(kg*K]
Becher Cth−C 19 Aluminium 0,896
Wicklungen Cth−W−Al 35 Aluminium 0,896
Elektrolyt Cth−W−Gl 25 Glykol-Gemisch 2,4
Cellulose Cth−W−P 9 Papier 1,2
thermischen Kapazität ist eine Parameterabschätzung. Vergleiche mit praktischen
Ergebnissen haben gezeigt, dass hier eine statistische Auswertung des Ergebnisses
über die Zweipunktschätzmethode sehr gute Ergebnisse liefert.
Cth =
Cth−calc−max + Cth−calc−min
2 ≈ 0, 9 · Cth−calc (5.49)
3. Bestimmung vonRth−H−C durch Auswertung der Sprungantwort: In Ab-
bildung 5.20 ist die Vorgehensweise zur Bestimmung des Rth−H−C über den Ansatz
der mittleren Fehlerquadrate dargestellt. Wichtig ist an dieser Stelle, die Verlustleis-
tung PV (t) zusätzlich zur Gehäusetemperatur TCase zu erfassen. Diese ändert sich
durch die thermische Abhängigkeit des ESR.
Als Optimierungsverfahren wird das Gradientenverfahren genutzt. Wird der Start-
wert R0th−H−C auf einen typischen Wert gesetzt (siehe nachfolgende Tabelle 5.12),
so konvergiert das Verfahren nach sehr wenigen Schritten (typ <10).
4. Bestimmung von Rth−H−T : Im letzten Schritt erfolgt die Indentifikation von
Rth−H−T . Der Kondensator wird auf einen Versuchsaufbau mit entsprechender PCB-
Kühlfläche aufgebracht. Es wird nun die Messung aus Schritt 1 wiederholt und die
Gehäusetemperatur Tcase sowie die PCB-Temperatur TPCB im stationären Zustand
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Abbildung 5.20: Blockschaltbild zur Bestimmung des inneren thermischen Wider-
stands Rth−H−C
bestimmt. Aus der Änderung der Gehäusetemperatur im Vergleich zu Schritt 1 bzw.
der PCB-Temperatur TPCB kann Rth−H−T und Rth−T−a durch eine Netzwerkberech-
nung bestimmt werden.
5.4.4.2 Messtechnische Verifikation des Verfahrens
Für einen genauen Abgleich zwischen geschätztem Modell und den tatsächlichen
Parametern ist ein speziell präparierter Kondensator mit Thermosensoren im Kon-
densatorwickel und Gehäuse notwendig. In [66] und [51] wurden Messungen mit
präparierten Kondensatoren durchgeführt. Die gewonnenen Messdaten werden ge-
nutzt, um den beschriebenen Modellansatz und die vorgestellte Messmethode zu
verifizieren. In nachfolgender Tabelle sind die gemessenen Parameter von [66] im
Vergleich zur Abschätzung dargestellt. Die Ergebnisse sind stark von der Schätzge-
nauigkeit der thermischen Kapazität abhängig. Durch die Zweipunktschätzung kann
die Standardabweichung der Werte mit SC = 0, 03 · Cth−W und SR = 0, 1 ·Rth−H−C
abgeschätzt werden. Diese Abweichung muss in der Berechnung der Lebensdauer
berücksichtigt werden, da es sich um einen vereinfachten Modellansatz mit Messun-
genauigkeiten in der Parameterbestimmung handelt.
Tabelle 5.11: Gegenüberstellung der gemessenen bzw. berechneten thermischen Pa-
rameter eines Elektrolytkondensators mit dem Durchmesser von 18
mm, einer Länge von 25 mm und einer Masse von 9,14 g
Cth−W Cth−C Rth−H−C Rth−C−a
[J/K] [J/K] [K/W] [K/W]
Messwerte 8,2 1,2 9,4 31,1
berechnete Werte 8,4 1,1 9,0 31,1
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5.4.4.3 Fehlerbetrachtung
In der Fehlerbetrachtung wird mithilfe des totalen Differentials die Abweichung der
Lebensdauer berechnet. Es ergibt sich ein Fehler von +/-10% im Bezug zu L0, für
eine Temperaturabweichung von ∆Th = 5K . Dieser Fehler sollte bei der Berech-




∣∣∣∣∣ ≈ ±0, 02 · L0 ·∆Th (5.50)
Berechnung für Th = 100◦C, T0 = 85◦C,C = 10K
5.4.4.4 Zusammenfassung und Einflussgrößen
Im Kapitel 5.4.4 wurde ein Messverfahren vorgestellt, um die Parameter des ther-
mischen Modells eines Kondensators zu bestimmen. Im Verlauf der Untersuchungen
wurden theoretische und praktische Betrachtungen durchgeführt, so dass die Para-
meter des Modells für Standard-Kondensatoren bestimmt werden können. Die Mög-
lichkeiten der Beschreibung und die Ergebnisse sind in [64] zusammengefasst. Es
entstand außerdem für Standard-Kondensatoren ein Excel-Werkzeug für die Para-
meterberechnung des thermischen Modells gemäß Abbildung 5.12. Die sich ergeben-
den Größenordnungen sind in der Tabelle 5.12 zusammengefasst. Die wesentlichen
Einflussgrößen sind:
• Geometrie des Kondensators: ∅D, h
• Ausführung als Axial- oder Radialkondensator
• thermische Anbindung der Kondensator-Pins und des Gehäuses
• Kühlbedingungen vLuft/Gehäuse.
Es zeigt sich der große Unterschied zwischen Hochstromkondensatoren und Standard-
Kondensatoren. Dies liegt an der herstellerabhängigen thermischen Anbindung des
Wickels an das Gehäuse. Weitere Informationen können [64] entnommen werden.
Tabelle 5.12: Zusammenfassung: typische Größenordnungen Modellparameter
Kategorie α∗ [W/mK] Rth−H−C [K/W] Rth−H−T [K/W]
Standard Snap-In (axial) 12 . . . 19 8 . . . 11 10 . . . 20
Hochstrom-Kondensator (axial) 12 . . . 19 2 . . . 4 1 . . . 3
112
5.5 Wirtschaftliche Systembewertung - Kostenmodell
5.5 Wirtschaftliche Systembewertung - Kostenmodell
Eine große Lücke zwischen akademischer Forschung und industrieller Produktent-
wicklung ist die Kostenbetrachtung bei der Produktentwicklung. Um diese Lücke in
der vorliegenden Arbeit zu schließen, soll für die untersuchten Systeme eine wirt-
schaftliche Bewertung einfließen. Die Probleme einer wirtschaftlichen Bewertung im
akademischen Bereich wurden bereits in der Dissertation [37, S. 103 ff.] ausführlich
erläutert und sind im wesentlichen durch folgende Punkte gekennzeichnet:
1. Zeitabhängigkeit der Kosten
2. Verkaufskonditionen der jeweiligen Anbieter
3. Schwer fassbarer, technologieabhängiger Produktionsaufwand
4. Empirische Erfassung der Kosten
5. Mix aus verschiedenen Rohmaterialien
Die nachfolgende Erstellung des Kostenmodells wird auf Komponentenebene aus
Sicht des leistungselektronischen Systems gemacht. Die Probleme 3.) und 5.) wer-













j - Zählvariable für einzelne Kostenarten (aktive/ passive Bauelemente, PCB)
i - Zählvariable für die Ordnung des linearen Kostenmodells (typ. i = 1)
m - Anzahl aller Kostenarten
n - Ordnung des linearen Kostenmodells
σi - Proportionalitätsfaktor der Kosten (spez. Kosten)
bi - Fixkosten
Tabelle 5.13: Einflussgrößen im Kostenmodell und verwendete Gewichtungen bzw.
Kostenverteilung, MLT - mittlere Wicklungslänge (Mean Length per
Turn)
Einflussgrößen
Komponente σi xi bi Ti
MOSFET Preis/AChip AChip Package FOM
Kondensator Preis/Energie C · U2 x Typ, Technologie
Magnetkern Preis/Volumen Volumen Kernfassung Material
Wicklungen Preis/MLT n· MLT Fertigung dCu, Ausführung
PCB Preis/APCB APCB Fertigung dCu, Lagenanzahl, Technologie
Die jeweiligen Einflussgrößen auf die Kosten der leistungselektronischen Hauptkom-
ponenten (ohne Steuerung) sind in Tabelle 5.13 dargestellt. Für eine Benutzung der
vorgestellten entwickelten Methodik müssen die projektspezifischen Informationen
an dieser Stelle vom Anwender bereitgestellt werden. Dadurch kann eine absolute
Kostenbewertung entstehen.
113
Kapitel 5 Entwicklung der Simulations- und Optimierungsmethodik
Für eine nachfolgende exemplarische Darstellung der Methodik werden Distributor-
preise herangezogen. Die entstehenden Ergebnisse sollen nicht für einen allgemein-
gültigen wirtschaftlichen Vergleich der Technologien herangezogen werden. Die In-
terpretation der Zahlen lässt zumindest jedoch auf einen aktuellen Trend zwischen
technischer Systemverbesserung und dem dafür zu erbringenden Kostenmehrauf-
wand schließen.
In nachfolgenden Betrachtungen wird die wirtschaftliche Bewertung auf Basis der
Einflussgrößen xi, bi und Ti gemacht. Ausgehend von einer Systemkostenverteilung
kann für die Änderung einer Komponente am Gesamtsystem, die Änderung der
Gesamtkosten abgeschätzt werden.
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5.6 Mehrkriterielle Optimierung der
Leistungselektronik
5.6.1 Optimierungsprozess
Die Optimierung leistungselektronischer Systeme ist ein mehrkriterielles Problem
mit einer Optimierungsvariable x, mehreren Zielfunktionen Ji und verschiedenen
Design- und Randbedingungen. Formal lässt sich dieses Optimierungsproblem wie
folgt darstellen:
x = [x1 · · ·xn]T (5.52)
maxQ(∆J1, . . . ,∆JK , x) (5.53)
Γ - Lösungsraum mit einer Referenzlösung und i Variationen
x - Optimierungsvektor mit xi ∈ {0, 1}
Ji - normierte Einzelzielgrößen (z.B. η, σ, ...)
∆Ji - Verbesserung der normierte Einzelzielgröße (z.B. ∆η, ∆σ, ...)
Q - Gütekriterium
n - Anzahl der Optimierungsvariablen =̂ Anzahl der Variationen am Referenzsystem














Abbildung 5.21: Graphische Veranschaulichung des Optimierungsproblems; grüne
Markierung - untersuchter Bereich um das Referenzdesign D∗ mit
orthogonalen Lösungsvektoren; der mögliche Lösungsraum Γ wird
durch die Bauelementevorauswahl gemäß Kapitel 5.2 eingschränkt
Die nachfolgende Optimierungsmethodik basiert auf einer Auswahl der Komponen-
ten, die zum optimalen System führen. In Abbildung 5.21 ist das Optimierungspro-
blem und die Vorgehensweise graphisch veranschaulicht. Der Lösungsraum stellt die
Gesamtheit aller möglichen Bauelemente dar, die in Kombination für die untersuch-
te Applikation zum Einsatz kommen können. Der Optimierungsvektor ist diskret
mit xi ∈ {0, 1} - und steht für die Entscheidung, welche Komponentenkombination
gewählt werden sollte. Nach der Simulation bzw. Systembewertung kann die Per-
formance des Systems Q(x,...) graphisch im Ergebnisraum dargestellt werden. Die
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Neben- bzw. Randbedingungen können ebenfalls im Ergebnisraum dargestellt wer-
den.
Die Hauptidee des nachfolgenden Optimierungsprozesses ist der Beginn mit einem
Referenzdesign D∗ unter Nutzung von bekannten und bewährten Komponenten. In
den nächsten Iterationen wird jeweils eine Komponentenmodifikation im Vergleich
zu D∗ durchgeführt. Das bedeutet, dass die Systemsimulation und Bewertung nur
für orthogonale Vektoren x durchgeführt wird. x steht hierbei nicht mehr für die
direkte Bauteilekombination, sondern für eine mögliche Änderung am Referenzsys-
tem. Das Ergebnis ist in Abbildung 5.21 grün dargestellt. Es wird ein Bereich um
das Referenzdesign D∗ untersucht.
Nach der Bewertung aller n-möglichen Bauteilekombinationen wird die optima-
le Lösung unter gegebenen Randbedingungen mithilfe des „Branch and Bound“-
Algorithmus gesucht.
Der gesamte Optimierungsprozess erfolgt in vier Schritten:
Schritt 1: Definition eines Referenzdesigns und Bestimmung des Lösungs-
raums (vgl. Abbildung 5.1 - Bauelementevorauswahl) Auf Basis der Spe-
zifikation wird die Bauteilevorauswahl (Lösungsraum) durchgeführt. Im nächsten
Schritt wird der Optimierungsvektor definiert, das bevorzugte Referenzdesign D∗
festgelegt und die Performance J∗ bestimmt.
Schritt 2: Erstellung der Datenmatrix (vgl. Abbildung 5.1 - innere Inte-
rationsschleife: Simulation, Bewertung) Es erfolgt die Simulation, Bewertung
und Normierung der Performance-Kenngrößen (vgl. Formel 5.54) bzw. der Kosten
für orthogonale Optimierungsvektoren. Dies bedeutet, es wird immer nur eine Kom-
ponentenmodifikation im Vergleich zu D∗ durchgeführt. Es kann eine Datenmatrix











∆J11 ∆J12 · · · ∆J1n
... ... ... ...














Datenmatrix-Spalten: Änderungen der unterschiedlichen Zielgrößen ∆Ji für eine Variation
Datenmatrix-Zeilen: Änderungen einer Zielgrößen ∆Ji über insgesamt i-Variationen
Eine wichtige Annahme ist an dieser Stelle, dass sich die Zielgrößenänderung
∆Ji durch Kombinationen der Komponentenmodifikationen linear zusammensetzt.
Diese Annahme ist durch die Vernachlässigung von parasitären Effekten zulässig.
Die Einzelkomponenten wie z.B. Drosseln, Kondensatoren, Leistungshalbleiter und
Kühlsysteme lassen sich hinsichtlich der wichtigen Kenngrößen Effizienz und Volu-
men entkoppelt betrachten [67].
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Schritt 3: Formale Formulierung des Optimierungsproblems (vgl. Abbil-
dung 5.1 - Optimierung) In diesem Schritt folgt die Auswahl der Zielgrößen (z.B.
Volumen, Effizienz, PCB Fläche, Masse, Kosten) und die Definition eines Gütekri-
teriums, um die Güte des Systems in einem Wert zu quantifizieren (vgl. Gleichung
5.56). Die Parameter gi sind Gewichtungsfaktoren, um die Einzelzielgrößen entspre-
chend der gewünschten Priorität zusammenzufassen. Man erhält schließlich ein linea-
res Optimierungsproblem gemäß Gleichung 5.57. Das Hauptmerkmal ist die binäre
Natur der Optimierungsgröße xi. Grenzwerte, Randbedingungen und unzulässige
Kombinationen von Komponenten werden durch die Nebenbedingungsungleichung
5.58 definiert. Die Gestalt dieses Optimierungsproblems wird in der Fachwelt als















∆Jp1 ∆Jp2 · · · ∆Jpn
a11 a12 · · · a1n
... ... ...
am1 am2 · · · amn







xi ∈ 0, 1: Optimierungs- / Entscheidungsvektor
∆QΣ(x): zusammengefasste Gütefunktion
∆JΣ−j(x): Linearkombination der Zielgrößen ∆Ji in Abhängigkeit von x und gi
∆Jpi: Zielgröße als Nebenbedingung (z.B. Kostenänderung)
∆Jp−max: Grenzwert der Nebenbedingung (z.B. maximale Kostenänderung)
aij : weitere Nebenbedingungen
Schritt 4: Durchführung der Optimierung - Optimierungsalgorithmus (vgl.
Abbildung 5.1 - Optimierung) Die Suche des Optimalpunktes erfolgt durch den
Algorithmuns „Branch and Bound“ (Abk. BB). Dieser Algorithmus stellt eine Er-
weiterung des Simplex-Verfahrens für lineare Optimierungsprobleme dar. Im Ansatz
geht man von einem relaxierten Problem (Abk. RP) aus, wobei die Werte von xi
im Bereich zwischen 0 ≤ xi ≤ 1 angenommen werden. Die Lösungen von RP stellen
eine obere Schranke dar. Eine Verbesserung wird im ursprünglichen Problem nicht
erreicht. Die Lösungen von RP werden in einem binären Baum dargestellt und vergli-
chen. Durch den Vergleich der oberen Schranken (Lösungen von RP) an den Knoten
des Baums können mögliche Lösungspfade vorab ausgeschlossen werden. Dadurch
reduziert sich der Aufwand in der Suche der optimalen Lösung. (vgl. [68, S. 140])
Eine Visualisierung der Vorgehensweise gemäß Abbildung 5.22 verdeutlicht den Al-
gorithmus. Die Zahlenbeispiele ergeben sich aus dem im Kapitel 1.2.2 vorgestellten
Optimierungsproblem. Im Gegensatz zur gesamten Tabelle 1.1, in der die verschiede-
nen Lösungskombinationen aufgetragen werden, beginnt der das BB-Verfahren mit
117
Kapitel 5 Entwicklung der Simulations- und Optimierungsmethodik
RP1: x1 = 1;x2 = 0;x3 = 0, 63
∆η = 2, 93
RP2: x1 = 1;x2 = 0, 57;x3 = 0
∆η = 2, 57
RP3: x1 = 0, 7;x2 = 0;x3 = 1
∆η = 2, 90
RP4: x1 = 0;x2 = 1;x3 = 1
∆η = 2, 50
RP5: x1 = 1;x2 = 1;x3 = 1
Keine Lsg!
x3 = 0 x3 = 1
x1 = 0 x1 = 1
Wertevergleich
Binärer Baum
Abbildung 5.22: Graphische Veranschaulichung des Branch and Bound-
Optimierungsalgorithmus am Einführungsbeispiel aus Kapitel
1.2.2
einem ersten relaxierten Problem (RP1). Es ergibt sich eine erste Lösung, in der x1
und x2 ganzzahlig sind. x3 hingegen ist eine reelle Zahl. Sie wird nun im nächsten
Schritt im binären Baum jeweils auf 1 oder 0 gesetzt. Es ergeben sich die Probleme
(RP2/RP3) mit den entsprechenden Lösungen. Es werden nun diejenigen Knoten
gestrichen, deren Gütefunktional am niedrigsten ist (siehe RP2). So wird die Un-
tersuchung fortgesetzt bis die Berechnungen gestoppt werden. Die Bedingungen zur
Beendigungen der Berechnung an einem Knoten sind:
• xi ist binär
• oder eine Nebenbedingung wurde verletzt.
Nach der Berechnung des kompletten binären Baums, kann die Lösung des Pro-
blems mit einem entsprechenden Suchalgorithmus gefunden werden. Im Vergleich
zur Tabelle 5.14 wird bereits deutlich, dass hier mit einem geringeren Rechen- bzw.
Suchaufwand gearbeitet werden kann.
5.6.2 Abgrenzung zu bekannten Optimierungsverfahren der
Leistungselektronik
Im Gegensatz zur vollständigen Pareto-Optimierung nach [37] geht es in folgender
Ausführung um die direkte Auswahl der diskreten aktiven und passiven Bauelemen-
te für die optimierte Lösung in Abhängigkeit von einer zur Verfügung stehenden
Komponentenlösungsmenge Γ.
Ausgangspunkt und Hauptunterschied ist der Start mit dem Referenzdesign D∗.
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5.6 Mehrkriterielle Optimierung der Leistungselektronik
Der Vergleich des vorgeschlagenen Optimierungskonzeptes wird in Tabelle 5.14 mit
dem Optimierungskonzept nach [37] verglichen. Der wesentliche Vorteil ist, dass
durch diesen Ansatz eine geringere Rechenkapazität und geringere Rechenzeit be-
nötigt wird. Durch die geringere Iterationszahl wird der Optimierungsprozess für
den Anwender transparent. In der Regel liegt der erste Designansatz des Referenz-
designs nicht zu weit vom Optimum weg. Dies ist auch damit zu begründen, dass die
Datenbasis für eine Optimierung der vorgestellten Systemansätze angelegt wurde.
Ein wichtiger zu erwähnender Fakt ist, dass die vorgestellte Optimierungsmethodik
nur für Gütefunktionen ∆JΣ einsetzbar ist, die sich als Linearkombinationen der
Einzelverbesserungen darstellen lassen. Nichtlineare Zusammenhänge lassen sich mit
dem Ansatz nicht optimieren.
Tabelle 5.14: Vergleich verschiedener Optimierungskonzepte; PF - Pareto Front
Kategorie vollständige Pareto-Optimierung MILP - Optimierung
Optimierungsvariable x xi R xi  {0, 1}
Lösungsraum Γ sehr groß Einschränkung durch D∗
Einschränkung von Γ Komponentenoptimierung Vorauswahl der Hauptkomponenten
Performance-Raum sehr groß Variation um Referenz
Ergebnis vollständige PF teilweise PF
Lösungssuche Intelligent Direct Search Method Branch and Bound Method
Rechenleistung sehr groß gering
Ziel Technologie-Roadmapping konkrete Bauteileauswahl
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5.7 Fehler- und Toleranzanalyse
5.7.1 Gültigkeitsbereich der vorgestellten Optimierungsmethodik
Durch die Modellvereinfachung wurde eine teilweise Entkopplung von Teilsystemen
vorgenommen, so dass mit einem Satz von Eingangsparametern eine Systemgrö-
ße berechnet werden kann. Beispielhaft kann hier die berechnete Verlustleistung der
Halbleiter genannt werden. Wichtig ist dabei, dass die Vergleichbarkeit verschiedener
Systemlösungen bzw. dass die vorgestellte Linearkombination von Einzelergebnissen
erhalten bleibt.
Abstrahiert ist das aufgebaute Simulationsmodell in Abbildung 5.23 dargestellt. Die
gestrichelt gekennzeichneten Linien beschreiben die Kanalverkopplung zwischen un-
terschiedlichen Eingangsparameter-Vektoren und Ausgangsgrößen. Als Beispiel kann
die Verkopplung der Induktivität und der ohmschen Verluste durch den resultieren-
den Stromrippel genannt werden.
Der Einfluss von Eingang zu Ausgang und entsprechenden Kanalverkopplungen ist
in Abbildung 5.23 rechts zu sehen. Das Maß für eine vorhandene Kanalverkopplung
ist die Sensitivität Se gemäß Gleichung 5.59. Überschreitet die Sensitivität einen




















Abbildung 5.23: Abstrahierte, graphische Veranschaulichung der Kanalübertragung
und Kanalverkopplung
Als Voraussetzung für die Anwendbarkeit der Optimierungsmethodik und Linear-
kombination der Teilergebnisse wurde die Kanalverkopplung vernachlässigt (siehe
Kapitel 5.6) und entsprechende Regeln festgelegt, für welche diese Vernachlässigung
zulässig ist. Ein Regelverstoß bzw. eine Parameterabweichung kann aus folgenden
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Gründen bei der Bauelementedimensionierung bzw. praktischen Umsetzung nicht
immer vermieden werden:
• technische Realisierbarkeit (Auslegung und Optimierung der Magnetbauele-
mente, Unterschiede durch ganzzahlige Windungszahlen, etc.)
• Toleranz der Komponenten
• thermische Verkopplung durch Schaltungsträger und Umgebung
• Parasitäre Effekte (z.B. Induktive, kapazitive Kommutierung)
Eine erste Fragestellung ist, welchen Einfluss die Verletzung der genannten Regeln
mit sich bringt.
Beispiel 1 - Einfluss der Kanalverkopplung auf die Linearkombination von
Ergebnissen: Es soll folgendes Szenario untersucht werden (vgl. Abbildung 5.24):
• Punkt 1: Referenzdesign D∗ mit RDSon−1 und L1
• Punkt 2: Variation der Induktivität auf L2 und Bestimmung von PV−MOS−Rdson
• Punkt 3: Variation des MOSFET aufRDSon−2 und Bestimmung von PV−MOS−Rdson
• Punkt 4: Bestimmung der Verlustleistung für RDSon−2 und L2 mit direkter
Berechnung
• Punkt 5: Bestimmung der Verlustleistung mittels Linearkombination der Än-
derungen ∆PV der vorherigen Ergebnisse für RDSon−2 und L2
Es wird der Fehler deutlich, welcher sich durch eine Kanalverkopplung ergibt. Bei

















PV−MOS−Rdson = f(RDSon, L)
a) ohne Kanalverkopplung b) mit Kanalverkopplung
L1 L2 L1 L2
Abbildung 5.24: Einfluss der Drosselinduktivität L auf die Durchlassverluste der
MOSFETs eines Buck-Converters gemäß Abbildung 5.26; Einfluss
und Ergebnisverzerrung bei Linearkombination der Ergebnisse oh-
ne und mit Berücksichtigung der Kanalverkopplung
Ist eine analytische Systembeschreibung vorhanden, so können die Sensitivitäten
mithilfe der partiellen Ableitung des Ausgangs nach der jeweiligen Eingangsgröße
berechnet werden. Sind die Informationen in Form von Mess- oder Simulationsda-
ten vorhanden, so kann die Sensitivität der Kanalverkopplung mithilfe der linearen
Regression bestimmt werden. Aus dieser ergibt sich der mittlere Anstieg der Aus-
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gangsgröße durch Variation der Eingangsgröße um den Arbeitspunkt. Aus dem An-
satz „Minimierung der Fehlerquadrate“ ergibt sich folgende Berechnungsformel für







yˆ = pˆ0 + pˆ1 · xi (5.61)
pˆ = (MTD ·MD)−1MTD · y (5.62)
MD - Datenmatrix der Parameter (z.B. erzeugt durch Zufallsgenerator)
y - Vektor der Ausgangsgrößen (bestimmt durch direkte Simulation)
yˆ - geschätzte Ausgangsgröße durch Modellansatz
pˆ - Parametervektor, pˆ1 - absolute Sensitivität
In nachfolgenden Beispielen wird die Sensitivität bezüglich der relativen Toleranz
des Bauelements angegeben:










Beispiel 2 - Kanalverkopplung zwischen L und den Halbleiterverlusten:
Für nachfolgenden Buck-Converter gemäß Abbildung 5.26 ist die Kanalverkopplung
zwischen L und PV−MOS simulativ ermittelt worden. Das Ergebnis ist in Abbildung
5.25 dargestellt. Die Sensitivität nach der Regression ergibt sich zu -0,15W/100%.
Bei einer Änderung von L um 40% ändern sich die Verluste um 0,06W. Dies ist
als kleiner Einfluss zu sehen und kann im Rahmen einer Simulation vernachlässigt
werden. Die Linearkombination gemäß Abbildung 5.24 a) ist erlaubt.



















Abbildung 5.25: Einfluss der Drosselinduktivität L auf die Durchlass- und Schalt-
verluste eines Buck-Converters gemäß Abbildung 5.26, ermittelte
Sensitivität: -0,15W/100%; rot: simulierte Verlustleistung PV−MOS,
gelb: ermittelte Sensitivität am Nennarbeitspunkt
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Abbildung 5.26: Schaltbild des untersuchten Buck-Converters;
Arbeitspunkt: UHV = 48V,ULV = 12V, ILV = 100A;
fSW = 80 kHz; Bauelementeparameter siehe Tabelle 5.15
5.7.2 Toleranzanalyse mittels Monte-Carlo-Simulation
In den bisherigen Kapiteln wurde die Modellbildung mit entsprechenden Modellver-
einfachungen und die zugehörige Parameterermittlung dargestellt. Für einige Teil-
systeme (z.B. Elektrolytkondensator) wurde bereits auch eine Fehleranalyse durch-
geführt.
Bei den Systemberechnungen mithilfe der vorgestellten Methodik wird prinzipiell
von einem festen Parametersatz ohne Toleranzen ausgegangen. Es ist jedoch auch
möglich, mit einer Monte-Carlo-Simulation den Einfluss von verschiedenen System-
toleranzen zu untersuchen (vgl. [68, S. 233 ff.]).
Hierfür werden unterschiedliche Simulationsdurchläufe durchgeführt und die Tole-
ranz der Bauelemente mithilfe eines Zufallsgenerators ausgewählt. Der Zufallsge-
nerator wird auf eine Gleichverteilung eingestellt, um eine schnelle Ermittlung der
Toleranz-Eckpunkte mit geringer Simulationsanzahl zu erzielen. Aus den zufälligen
Kombinationen der Bauelemente entsteht eine Ergebniswolke um das ungestörte
Ergebnis, welche die Toleranz des berechneten Ergebnisses (z.B. Gesamtverlustleis-
tung) in Abhängigkeit von allen Parametertoleranzen beschreibt.
Beispiel 3 - Monte-Carlo-Simulation eines Buck-Converters:
Es wird der Buck-Converter gemäß Abbildung 5.26 untersucht. Die eingestellten
Parametertoleranzen sind in Tabelle 5.15 dargestellt. Es wird eine Monte-Carlo-
Simulation mit 200 verschiedenen Simulationsdurchläufen durchgeführt. Dies ist für
die überschaubare Anzahl an Parametern eine ausreichende Zahl an Simulations-
durchläufen, um die Toleranz-Eckpunkte zu erreichen.
Die Ergebnisse für die Verlustleistung und Temperaturen der Halbleiter und der
Ausgangsdrossel sind in Abbildung 5.27 dargestellt. Es wird deutlich, dass sich ins-
gesamt ein breites Spektrum um den berechneten Nennwert (ca. ± 5W / ± 5K
bei der Drossel und dem unteren MOSFET) ergibt. Dieses Ergebnis zeigt den sehr
großen Einfluss der Toleranz auf das Gesamtergebnis, insbesondere der Drossel. Die-
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ser Fakt muss bei einer messtechnischen Verifikation bzw. bei der Entwicklung eines
Systems immer berücksichtigt werden.
Tabelle 5.15: Simulationsparameter und eingestellte Toleranzen für die Monte-
Carlo-Analyse des Buck-Converters
Bauelement Parameter Nennwert rel. Toleranz
DC Anschluss (Federkontakt) RAV T1 /RAV T2 150µΩ ± 10%
Kondensator C1 RESR1 3mΩ ± 20%
MOSFET TB1/TB2 RDSon 1,2mΩ ± 20%
MOSFET TB1/TB2 Eon 120µJ ± 20%
MOSFET TB1/TB2 Eoff 210µJ ± 20%
MOSFET TB1/TB2 Rth 0,4K/W ± 40%
Drossel L1 L1 4µH ± 20%
Drossel L1 RL1 1mΩ ± 20%
Drossel L1 Rth 0,5K/W ± 50%
Kondensator C2 RESR2 6mΩ ± 20%
Shunt Rsense 0,5mΩ ± 2%
5.7.3 Bestimmung der Parameter-Sensitivität
Aus der Ergebniswolke wird zwar deutlich, welche Toleranz sich am Ausgang durch
die Bauelementetoleranz einstellt, es ist aber noch nicht klar, welches Bauelement
bzw. welcher Parameter den größten Einfluss auf den Ausgang hat. Diese Untersu-
chung kann nun ebenfalls mithilfe einer sequentiellen Monte-Carlo-Analyse durchge-
führt werden. Es werden N Simulationsdurchläufe mit der zufälligen Variation eines
Parameters xi durchgeführt. Aus den Simulationsdaten wird ebenfalls eine lineare
Regression durchgeführt und somit die Sensitivität des Ausgangs auf die Parame-
teränderung bestimmt. Der Parameter mit der größten Sensitivität hat den größten
Einfluss auf den Ausgang am eingestellten Arbeitspunkt. Diese Aussage ist für den
Entwickler von sehr großer Bedeutung, denn man kann daraus folgende Interpreta-
tion ableiten:
• Welches Bauelement hat den größten Einfluss auf die Systemverbesserung?
• Welche Bauelementetoleranzen können/müssen gewählt werden, um möglichst
nahe am idealen Ergebnis zu liegen?
• Welche Parameter müssen sehr genau bestimmt werden?
• Welchen Einfluss hat ein falscher Parameter auf das Gesamtergebnis?
Beispiel 4 - Sensitivitätsanalyse: Von dem Buck-Converter nach Abbildung 5.26
und Toleranzen nach Tabelle 5.15 wird eine sequentielle Monte-Carlo-Analyse durch-
geführt. Aus den Simulationergebnissen werden die Sensitivitäten mithilfe der linea-
ren Regression bestimmt. Die Ergebnisse sind in nachfolgendem Diagramm 5.28
dargestellt. Es wird ersichtlich, dass die Drosselinduktivität und der Drosselwider-
stand den größten Einfluss auf die Toleranz des Ausgangs (PV−ges) haben.
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Abbildung 5.27: Ergebnis der Monte-Carlo-Analyse am Beispiel des Buck-
Converters gemäß Abbildung 5.26 und den eingestellten Parameter-
toleranzen nach Tabelle 5.15; Übertemperatur gegenüber der PCB-
Oberseite (Top)


















Abbildung 5.28: Einflussanalyse am Buck-Converter gemäß Abbildung 5.26;
PV−ges = 93W
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5.8 Zusammenfassung
In diesem Kapitel wurde die Simulations- und Optimierungsmethodik entworfen
und die notwendige Vorgehensweise für die Optimierung in der Leistungselektro-
nik erarbeitet. Die wichtigste Eigenschaft der Methodik ist die iterative (Variati-
on von unterschiedlichen Systemparametern und Bauelementen) Vorgehensweise, so
dass ein auf die Spezifikation zugeschnittenes Effizienz, Leistungsdichte-, Kostenop-
timum gesucht werden kann. Außerdem sind Lastzyklen und die Lebensdauer von
Elektrolytkondensatoren berechenbar. Diese Funktionalitäten sind bisher in keinem
anderen Simulationswerkzeug (im Vergleich: Simulatoren, herstellerspezifische Aus-
legungstools) vorhanden. Die Vorgehensweise ist in Abbildung 5.1 dargestellt. Diese
wird als notwendig erachtet, wenn die realisierbaren Grenzen und die möglichen
Systemauslegungen zu identifizieren sind. In den nachfolgenden Kapiteln werden
die einzelnen Module vorgestellt. Ein besonderes Augenmerk liegt dabei auf der
elektrischen und thermischen Modellierung der PCB, als auch auf der thermischen
Modellierung des Elektrolytkondensators für eine akkurate Lebensdauerermittlung.
Ein weiterer Punkt wurde der wirtschaftlichen Systembewertung gewidmet. Anhand
der Systematisierung der verschiedene Einflussgrößen (spezifische Kosten, Technolo-
giefaktor, Gehäuse, Material, etc.) auf der Komponentenebene kann eine wirtschaft-
liche Bewertung im Rahmen von akademischen Untersuchungen durchgeführt wer-
den. Diese Bewertung hat jedoch mit tatsächlichen Kosten im industriellen Bereich
nichts zu tun. Eine weitere Besonderheit liegt in der Vorgehensweise der Optimie-
rung. Durch die Änderung je eines Bauelements pro Iteration entstehen orthogonale
Lösungsvektoren. Das gesamte Lösungsgebiet (Punktwolke) lässt sich somit sehr ein-
fach rechnerisch, unter der Voraussetzung einer linearen Gütefunktion, bestimmen.
Eine Möglichkeit zur Bestimmung der wesentlichen Einflussgrößen wurde mithilfe
der Parameter-Ausgangssensitivität Se gegeben.
126
Kapitel 6
Simulation und Verifikation der Ergebnisse
am Beispielsystem
Ziel des nachfolgenden Kapitels ist es, ausgewählte Simulationsergebnisse am Bei-
spiel des bestehenden Antriebsdemonstrators (Gesamtsystem) zu präsentieren und
die Verlustleistungsbilanz der Simulation mit realen Messungen abzugleichen. Da-
durch kann die Genauigkeit der Simulationsergebnisse bewertet werden. Toleranz
und Fehlereinflüsse durch die Messbedingungen werden ebenfalls diskutiert.
6.1 Aufbau des Messsystems
In Abbildung 6.1 ist der Versuchsaufbau zur messtechnischen Bestimmung folgender
Systemgrößen dargestellt:
• Leistungsaufnahme im Bordnetz
• Leistungsaufnahme der Maschine
• Mechanische Abgabeleistung
• Drehzahl und Drehmoment
• Aufteilung der Systemverluste
• Systemwirkungsgrade
• Temperaturen in Maschine, Umrichter sowie Verbindungstechnik.
Der Aufbau des Versuchsstands ist in Abbildung 2.7 im Kapitel 2.3.1 genauer erläu-
tert. Die Belastung des Antriebsstrangs erfolgt mit einer Lastmaschine. Die zur in-
direkten Messgrößen-Bestimmung bzw. Simulation genutzten Hauptparameter sind
in der Tabelle 6.1 dargestellt.
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Legende: Spannungsmessung: Strommessung: Grün:WMesstoleranz
Quelle: in Anlehnung an [8, S.51]
Abbildung 6.1: Messaufbau des Antriebsdemonstrators inklusive Messtoleranzen
Tabelle 6.1: Hauptparameter des Antriebsdemonstrators
Parameter Daten
Topologie Umrichter B6-Brücke/3 Halbbrücken
Reglung Feldorientierte Regelung mit Feldschwächbetrieb
Motortyp Permanenterregte Synchronmaschine
Topologie Maschine 18 Nuten und 12 Pole
Strangzahl 3
Windungen pro Spule 1
Nennspannung der Versorgung 48V
Motornennspannung 48V
mech. Nennleistung 25 kW
Wirkungsgrad Gesamtsystem > 90 %
Drehzahlbereich 0 - 7000U/min
Nenndrehzahl 3000U/min
Nennmoment 80Nm
Schalter 7 MOSFET’s IBP025N10N3 (2,5mΩ, 100V) parallel pro Schalter
Zwischenkreis 13 x Nichicon 1mF UHE-Serie (105◦C, Iripple = 65A, ESR = 45mΩ )









In den Abbildungen 6.2, 6.3, 6.4 sind die Ergebnisse der Simulation für die Strom-
belastung, die Umrichter-Ausgangsspannung, die Verlustleistungsaufteilung an den
Einzelkomponenten des Systems und die Wirkungsgradkennlinie in Abhängigkeit
vom DrehmomentM für einen Drehzahlarbeitspunkt von 3000U/min und eine Zwi-
schenkreisspannung von 48 V dargestellt.






















Abbildung 6.2: Strom- und Spannungskennlinien des Antriebs für den Betrieb mit
3000U/min und UZK =48V, IT−RMS entspricht dem Strom eines
MOSFETs, MTPA-Regelung mit Feldschwäch-Umschaltung
An den Simulationsergebnissen kann man folgende Effekte sehr gut nachvollziehen:
• Die Feldschwächung setzt bereits ab 48Nm aufgrund der geringen Spannungs-
reserve bzw. Spannungsabfall an den Leitungen ein.
• Im Feldschwächbetrieb ist die Ausgangsspannung konstant und der Strom−ISd
steigt stark an.
• Unterhalb der Feldschwächung wird ein geringer Strom −ISd für ein zusätzli-
ches Reluktanzmoment eingestellt.
• Im Nennbetrieb wird der größte Verlustanteil durch die Kupferverluste in der
Maschine ( 43% der Gesamtverluste) und die Durchlassverluste des Umrichters
bzw. der AVT (35% der Gesamtverluste) umgesetzt.
Die mittlere Gesamtverlustleistung und die Aufteilung auf die Komponenten über
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Abbildung 6.3: Verlustleistungskennlinie für den Betrieb mit 3000U/min und
UZK =48V, oben: Maschine, unten: Umrichter












Abbildung 6.4: Wirkungsgradkennlinie für den Betrieb mit 3000U/min und
UZK =48V; Messergebnisse entnommen aus [8]
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6.2 Ausgewählte Simulationsergebnisse
den NEFZ- sowie den FZ1-Fahrzyklus ist in Abbildung 6.5 dargestellt. Es wird er-
sichtlich, dass ein Großteil der Verluste durch die Leerlaufverluste der Maschine
(Reibungsverluste, Hysteresverluste) zustande kommen. Die Durchlassverluste des
Umrichters sind etwa doppelt so groß wie die Schaltverluste. Durch die Fahrzyklus-
analyse ergeben sich folgende weitere wichtige Kenndaten für den NEFZ:
• die mittlere Gesamtverlustleistung über den Fahrzyklus beträgt 621W
• der mittlere Wirkungsgrad beträgt 81%
• maximale Chip-Temperatur 120 ◦C
• maximale DCB-Temperatur (Unterseite) von 102 ◦C
• Hotspottemperatur Th des Kondensators (13 x Nichicon 1,2mF) max. 132 ◦C
• maximale Case-Temperatur Tc des Kondensators 95 ◦C
• Lebensdauer des Zwischenkreiskondensators LD=3.400 h
Für die Anwendung des Umrichters in einem reinen Fahrantrieb kann diese Ausle-
gung der Lebensdauer zu gering sein. Die Gesamtlebensdauer beträgt in der Regel
bei automotive Anwendungen zwischen 6.000 und 9.000 Stunden. Der Temperatur-
hub von maximal 37K im Kern des Kondensators ist nicht im zulässigen Bereich.
Von vielen Herstellern wird ein maximaler Temperaturhub von 20K im Kern als
zulässiger Wert angegeben. Die Auslegung des Zwischenkreises ist daher für den
Fahrzyklus und die angenommene Umgebungstemperatur von 90 ◦C nicht ausrei-
chend.
Die detaillierte Darstellung der Strom-/ Spannungs- und Temperaturprofile ist im




















































Abbildung 6.5: Verlustleistungsbilanz des Antriebs für den gesamten einfachen
NEFZ/FZ1-Fahrzyklus bei UZK =48V
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6.3 Abgleich der Simulation mit den Messergebnissen
In den Diagrammen 6.3, 6.4 sind ebenfalls die Messergebnisse der Gesamtverlust-
leistungen von Maschine und Umrichter sowie der Systemwirkungsgrad dargestellt.
Der Vergleich zwischen gemessenen und simulierten Verlustleistungskurven zeigt ei-
ne sehr gute Übereinstimmung. Lediglich die gemessene Maschinenverlustleistung
weicht bei größeren Drehmomenten ab M > 50Nm von der simulierten Kurve ab.
Dies liegt am Spannungseinbruch der Batterie im Feldschwächbereich. Vom reali-
sierten Antriebssystem wird ein maximaler Wirkungsgrad von 92% bei einem Dreh-
moment von 25Nm und einer Drehzahl von 3000U/min erreicht.
Eine reine Bewertung des Simulationsergebnisses auf Basis der Gesamtverluste bzw.
des Wirkungsgrades führt zu keiner guten Bewertung der Simulationsergebnisse, da
sich Teilfehler oft kompensieren und das Gesamtergebnis scheinbar richtig ist. Daher
wird im Folgenden die genaue Verlustleistungsbilanz aus Simulation und Messung
nach den Bestandteilen gemäß Tabelle 6.2 aufgestellt.
Die angenommene Toleranz ergibt sich aus dem Temperaturdrift und der daraus re-
sultierenden Widerstandsänderung der Maschine, des Umrichters (AVT und RDSon)
und den Kabeln im Verlauf einer Messung (vgl. Gleichung 6.1). Dadurch entstehen
wesentlich größere Toleranzbereiche als die reinen Toleranzen durch die Messgerä-
te. Hinzu kommt eine weitere Fehlerfortpflanzung durch die größtenteils indirekte
Bestimmung der Messgrößen.
R(∆T ) = R25 · (1 + αT ·∆T ) (6.1)
Tabelle 6.2: Verlustanteile, Art der messtechnischen Bestimmung, Temperaturdrift
während einer Messung und der daraus resultierende Toleranzbereich
gemäß Gleichung 6.1
Nr. Kategorie Art der messtechnischen Bestimmung ∆T [K] Tol. [%]
1 Gesamtverluste Maschine PV−PESM = PAC − Pmech 10 5
2 PESM Wicklungen PV−PESM−Cu = I2ph−RMS ·Rwi 10 5
3 PESM Eisen- & Reibungsverluste PV−PESM−Fe = PV−PESM − PV−PESM−Cu 10 5
4 Anschlusskabel PESM PV−AC = 3 · I2ph−RMS ·RAC 20 10
5 Gesamtverluste Umrichter PV−Inv = PDC − PAC 10 10
6 Durchlassverluste MOSFETs PV−Inv−Rdson = 6 · I2T−RMS ·RDSon 10 10
7 Ansteuerung- / Regelung Leerlaufmessung 10 10
8 Schaltverluste, Zwischenkreis, AVT PV−Inv−SW = 10 10
PV−Inv − PV−Inv−Rdson − PV−Inv−Control
9 Kabel Batteriezuleitung PV−DC = I2DC−RMS ·RDC 20 10
10 Batteriekontakte PV−Bat = I2DC−RMS ·RBatt 20 10
In Abbildung 6.6 und 6.7 ist der Unterschied zwischen messtechnisch ermittelten
Verlustleistungen und simulativ ermittelten Verlustleistungen dargestellt. Die simu-
lativ ermittelten Ergebnisse liegen alle im Toleranzbereich der jeweiligen Messgrö-
ßen. Insgesamt liegt das Simulationsergebnis jedoch in den meisten Fällen an der
unteren Toleranzgrenze. Im Vergleich zum realen System sind die Simulationsergeb-
nisse insgesamt niedriger aber innerhalb des Toleranzbereichs.
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Abbildung 6.6: Simulativ und messtechnisch ermittelte Verlustleistungsbilanz des
Gesamtsystems für UZK =48V, n=3000U/min und M=40Nm, rot:
Fehlerbalken der Messergebnisse, Nummerierung gemäß Tabelle 6.2;
Nr. 11 - Gesamtverlustleistung













Abbildung 6.7: Simulativ und messtechnisch ermittelte Verlustleistungsbilanz des
Gesamtsystems für UZK =48V, n=3000U/min und M=10Nm, rot:
Fehlerbalken der Messergebnisse, Nummerierung gemäß Tabelle 6.2;
Nr. 11 - Gesamtverlustleistung
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6.4 Diskussion von Mess- und Fehlereinflüssen
Der Abgleich von Simulation und Messung hat insgesamt gezeigt, dass die ange-
nommenen Modelle und Modellvereinfachungen zu hinreichend genauen Ergebnissen
führen. Damit ist die aufgebaute Verlustsimulation zur Bewertung von unterschied-
lichen Systemansätzen oder zu Parameterstudien sehr gut geeignet. In der Messung
des Gesamtsystems haben sich folgende Probleme bzw. Fehler systematischer Natur
heraus kristallisiert:
• Messung mit gleichen Anfangs-/Systemzuständen (Zwischenkreisspannung)
• Messung mit gleicher Kühlwassertemperatur und Umgebungstemperatur
• gleiche Motortemperatur (unterschiedlicher Temperaturdrift in Nut und Wi-
ckelkopf)
• Drift der Umrichtertemperatur
• Messgerätetoleranzen
Eine weitere Untersuchung von Schaltwandlern mit Magnetbauelementen wurde an
dieser Stelle nicht durchgeführt. Die verwendeten Modelle zur Bestimmung der Ver-
luste in Magnetbauelementen wurden bereits in [49] verifiziert.
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Kapitel 7
Fallbeispiele - Wege zur Erhöhung der
Integrationsdichte
Ziel des Kapitels ist es, praktische Anwendungsbeispiele für die erarbeitete Opti-
mierungsmethodik aufzuzeigen. Als Untersuchungsgegenstand wurde eine Baurau-
moptimierung und eine Topologieoptimierung (Spannungsebene) für einen Antrieb-
sumrichter ausgewählt. Diese Aufgabenstellungen wurden im Kapitel 2.5 als inter-
essanter Forschungsgegenstand identifiziert. Ein weiteres Kapitel wird der Effizi-
enz/Bauraum Optimierung eines DC-DC-Wandlers gewidmet. Auch dieses Problem
stellt eine typische aktuelle Aufgabenstellung im Bereich der Leistungselektronik
dar. Auf Basis der Ergebnisse sollen wesentliche Dimensionierungskriterien und Ein-
flussfaktoren diskutiert werden.
7.1 η − ρ− σ-Optimierung eines Antriebsumrichters
7.1.1 Beschreibung des zu untersuchenden Systems
In folgendem Fallbeispiel soll ein 48V/5 kW Umrichter hinsichtlich einer höheren
Integrationsdichte und Effizienz optimiert werden. Die Einsatzmöglichkeiten eines
solchen Umrichters sind vielfältig. Er kann sowohl als Umrichter für Nebenaggregate
im Fahrzeug als auch als mehrfachkaskadierter Traktionsumrichter gemäß Abbildung
7.1 eingesetzt werden.
Die Nenndaten des dargestellten integrierten Antriebssystems orientieren sich an den
im Kapitel 2.2.3/Abbildung 2.6 erarbeiteten Anforderungen eines Kleinfahrzeugs.
Die mech. Spitzenleistung beträgt 30 kW, die Nenndrehzahl beträgt 3000U/min
und das Nennmoment 80Nm. Für den Fahrantrieb wird eine feste Getriebeüberset-
zung (5,3) gewählt, so dass mit dem Fahrantrieb eine Geschwindigkeit von 120 km/h
erreicht werden kann. Die Vorzüge des Antriebs sind:
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Abbildung 7.1: a) Blockschaltbild parallelkaskadierter Umrichter mit zweifacher
Bordnetzanbindung, b) praktische Realisierung (3D-Modell) des kas-
kadierten Umrichters
• 48V SELV System mit reduziertem Isolationsaufwand
• keine Isolationsüberwachung notwendig
• hohe erreichbare Systemeffizienz durch Mehrfachkaskadierung und zweifache
Bordnetzanbindung
• Redundanz (theoretisch ist der Betrieb mit einem Teilumrichter möglich)
• minimale Kabellänge zwischen Umrichter und Maschine
• Nutzung des gleichen Kühlkreislaufs
• zusätzliche Anbindung eines Kurzzeitenergiespeichers (STS, z.B. Superkon-
densator, Schwungradspeicher)
• Zwischenkreisminimierung (Strombelastung/Volumen) durch Versatz der An-
steuersignale
• Mehrfachnutzung der Leistungselektronik.
Details zum Systemkonzept und Topologievergleich sowie zummechanischen/thermischen
und elektrischen Design sind in [15], [71] und [72] dargestellt.
Die eingesetzte PESM wurde auf den Nennarbeitspunkt von nnenn = 3000U/min
und Mnenn = 80Nm dimensioniert und optimiert. Das resultierende Design ist in
Abbildung 7.1 b) dargestellt. Die Maschine und ist mit einem Rotor, bestehend aus
12 NdFeB Magneten realisiert, um eine hohe Leistungsdichte zu erreichen. Für die
18-Phasen sind entsprechend 18 Nuten für die Einbringung der konzentrierten Wick-
lungen vorgesehen. Pro Spule ergeben sich 8 Windungen.
Die technische Realisierung des zu untersuchenden Referenzumrichters D∗ wurde
bereits kurz im Kapitel 2.4.1/Abbildung 2.16 a) vorgestellt. Der Teilumrichter hat
folgende wesentliche Kenndaten:
• Zwischenkreisspannung: 48V
• elektrische Nennleistung: 5 kW
• Nennphasenstrom (rms): 83A
• Schaltfrequenz: 16 kHz
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• Kühlung: Wasserkühlung
• Aufbau und Verbindungstechnik: PCB mit 4 Lagen a 105µm Kupferdicke.
Probleme bzw. Nachteile des Designs rühren von der separaten Zwischenkreisanbin-
dung her. Einerseits ist ein zusätzlicher Keramikzwischenkreis auf den Teilumrich-
terplatinen notwendig, andererseits wird durch die zusätzliche Platine mehr System-
volumen benötigt.
Es soll in nachfolgenden Untersuchungen die Integrationsdichte des Systems weiter
erhöht werden. Hierfür wird die in Kapitel 5 erläuterte Methodik angewendet.
7.1.2 Durchführung der Optimierung
Schritt 1 - Definition eines Referenzdesigns und Bestimmung des Lösungsraums
(vgl. Abbildung 5.1 - Bauelementevorauswahl ):
Die Kernbauelemente des Referenzsystems D∗ gemäß Abbildung 2.16 a) und die ge-
planten Variationen (Lösungsraum) sind in Tabelle 7.1 zusammengefasst. Weiterhin
werden die aktuell in Entwicklung befindlichen GaN-Schalter in die Betrachtung mit
aufgenommen. Dadurch können Besonderheiten bzw. Vor- und Nachteile dieser neu-
en Schaltertechnologie aufgezeigt werden. Für die nachfolgende Optimierung werden
nur Komponenten- und keine Parametermodifikationen vorgenommen.
Tabelle 7.1: Daten des Referenzdesigns D∗ und geplante Modifikationen (Lösungs-
raum - Γ), Σ - Anzahl der Modifikationen
Komponente Referenzdesign D∗ Modifikationen (Lösungsraum) Σ
MOSFET IPT015N10N5 Achip, Si, GaN 5
Kondensator 2 x 1.2 mF TDK BF41691 (21 x 49)mm Hersteller 5
Stromsensorik Hall-Sensor ACS785 Hall-Sensor, ext./integr. Shunt 2
Gate-Treiber Level-Shifter Magnetokoppler 2
Hilfsversorgung Bootstrap DC/DC Wandler 2
PCB Standard mit 105 µm keine 0
Schritt 2/3 - Erstellung der Datenmatrix und Definition des Optimierungspro-
blems (vgl. Abbildung 5.1 - innere Iterationsschleife: Simulation, Bewertung):
In diesem Schritt wird die Gütefunktion Q = ∆η definiert. Die weiteren Nebenbe-
dingungen für die Optimierung sind:
• Bedingung C1: max. Kostenerhöhung 0%
• Bedingung C2: min. Leistungsdichte 10 kW/l (Umrichter ohne Antrieb)
Die Volumenberechnung des Teilumrichters ergibt sich nach Gleichung 7.1. Es wer-
den die Flächen der Einzelkomponenten aufaddiert und mit der Höhe der Zwischen-
kreiskondensatoren hmax multipliziert. Da sich in der praktischen Realisierung nicht
die komplette Fläche nutzen lässt, wird ein typischer Faktor zur Berücksichtigung
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von nicht nutzbaren Freiflächen KA eingeführt. In die Bewertung geht kein Kühlsys-
tem, Regelsystem bzw. EMV-Filter mit ein. Die interessanten möglichen Systemvor-
schläge werden zusätzlich als 3D-Prototyp modelliert und somit die Realisierbarkeit
bzw. Integrierbarkeit gemäß V-Modell (vgl. Abbildung 2.4) geprüft.





· hmax mit KA = 1, 2 (7.1)
Für die Bestimmung der Kosten werden die im Kapitel 5.5 dargestellten Ansätze
gewählt und eine typische Kostenverteilung gemäß Abbildung 7.2 für das Gesamt-
system angesetzt. Das Referenzsystem wird auf 100 Kostenpunkte festgesetzt. Auf
dieser Basis können die Änderungen der Gesamtsystemkosten durch die Teilsystem-
modifikation bestimmt werden.
Abbildung 7.2: Umrichter-Kostenverteilung basierend auf Distributorangaben (Min-
destbestellmenge > 10.000) und der in [37, S. 103 ff.] erarbei-
teten relativen Kosten, ohne Betrachtung der Ansteuerungs- und
Regelungselektronik
Schritt 4 - Durchführung der Optimierung (vgl. Abbildung 5.1 - Optimierung):
Nachfolgend wird die MILP-Optimierung als auch die klassische Pareto-Optimierung
nach [67] zum Vergleich durchgeführt. Die Ergebnisse der verschiedenen Ansätze sind
in den Diagrammen 7.3 zu sehen. Jeder Punkt steht für ein konkretes physikalisches
Design.
Die blauen Punkte sind alle möglichen Lösungen, welche sich durch die zulässi-
gen Kombinationen der Lösungsvariablen xi ergeben (direkte Lösungsberechnung,
vgl. Beispiel Tabelle 1.1). Für die MILP sind im Gegensatz nur die grünen Punkte
notwendig. Es ist ersichtlich, dass eine deutlich reduzierte Anzahl an Lösungskom-
binationen simuliert werden muss. Die roten Punkte stellen jeweils das Optimum
für die Berücksichtigung unterschiedlicher Nebenbedingungen dar. Außerdem ist der
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Punkt der maximalen Leistungsdichte und der minimalen Kosten dargestellt. Die rot
markierte Linie stellt die Pareto-Front als Grenze aller möglichen technischen Reali-
sierungen dar. Die charakteristische Eigenschaft von pareto-optimalen Lösungen ist,
dass es nicht möglich ist, die Effizienz η zu verbessern, ohne die Leistungsdichte % zu
verschlechtern. Anhand der Pareto-Linie ist es möglich, verschiedene Eigenschaften
des untersuchten Systems zu identifizieren. Eine mögliche nützliche Eigenschaft ist



































Abbildung 7.3: η - ρ - σ - Diagramm der untersuchten Umrichtermodifikationen @
48V DC-Spannung & Nennlast; 3D-Modell der möglichen Lösun-
gen für Leistungsdichtemaximum und Optimum Q = ∆η unter den
Randbedingungen C1 und C2; rote Linie - symbolische Kennzeich-
nung der ermittelten Pareto-Front
Die Ergebnisse sind für unterschiedliche aktive Nebenbedingungen in Tabelle 7.2
und Abbildung 7.3 dargestellt. Eine Realisierung mit maximaler Leistungsdichte
und ohne Kostenbetrachtung ergibt eine Lösung mit der GaN-Technologie. Für diese
Technologie sind aktuell höhere Kosten (etwa 150% im Vergleich zuD∗) einzuplanen.
Diese ergeben sich aus dem Vergleich der notwendigen Chipfläche und den Kosten
pro Chipfläche (vgl. Abbildung 7.4).
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Tabelle 7.2: Ergebnisse für unterschiedliche aktive Nebenbedingungen
Komponente Bedingungen C1 + C2 Bedingung C2 - max. Leistungsdichte
MOSFET 8 x OnSemi FDMD 851000 4 x EPC 2022 (GaN)
Kondensator 2 x Kemet PEG/PEH225 L-Case 4 x Kemet PEG/PEH225 L-Case
Stromsensorik SMD Shunt + ∆Σ Converter
Gate-Treiber Level-Shifter
Hilfsversorgung Bootstrap
PCB Standard mit 105 µm
7.1.3 Diskussion der Ergebnisse
Gegenüberstellung von GaN- und Si-Leistungshalbleitern:
Die möglichen Einsatzgebiete der GaN-Technologie werden aktuell in internationalen
Fachtagungen und Nutzerforen stark diskutiert. Das Resultat der vorliegenden Un-
tersuchungsergebnisse zeigt, dass mit den untersuchten Bauelementen eine deutlich
höhere Leistungsdichte erzielt werden kann. Die notwendige Chipfläche beim Wech-
sel von Si auf GaN wird nur marginal reduziert (ca. 3% - dies zeigt sich auch beim
Vergleich der flächenspezifischenWiderstände vgl. Tabelle 2.6). Der größte Anteil der
Flächenreduktion wird hier durch das „Bare-Die“-Package mit direkter Lötanbin-
dung realisiert. Dieses vorteilhaftere Package entsteht durch den lateralen Aufbau
des GaN-Schalters. Drain- und Source-Kontakt des Chips liegen auf einer Ebene
(siehe Abbildung 2.23 f). Der deutliche Vorteil von GaN-Schaltern zeigt sich vor al-
lem bei Anwendungen mit größeren Schaltfrequenzen und Schaltgeschwindigkeiten.
Im Rahmen der Antriebstechnik ergeben sich diese Anwendungen insbesondere bei
Hochdrehzahl-Maschinen am 48V Bordnetz (z.B. elektrischer Turbolader). Bedingt
durch die niedrigen Spannungen und die eingesetzten NdFeB-Magneten (großer ma-
gnetischer Fluss Ψ) muss die Maschine eine sehr kleine Windungszahl (typ. 1) haben.
Dadurch hat die Maschine eine sehr kleine Wicklungsinduktivität. Um den Strom-
rippel möglichst gering zu halten, wird eine größere Schaltfrequenz (z.B. 100 kHz)
benötigt. In Abbildung 7.4 ist die Stromdichte und die notwendige Chipfläche von
Si- und GaN-Schaltern gegenüber der Schaltfrequenz fSW aufgetragen.
Für fSW > 100 kHz macht der Einsatz eines GaN-Schalters nicht nur aus technischer
Sicht, sondern auch aus wirtschaftlicher Sicht einen Sinn. Die notwendige Chipfläche
wird halbiert. Unter der Annahme σrel−GAN < 2 · σrel−Si (flächenspezifische Kosten)
bringt der Einsatz somit wirtschaftliche Vorteile.
Reduktion des Zwischenkreisvolumens:
Ein weiterer interessanter Aspekt ist der Einfluss des Lastzyklus und des thermi-
schen Konzepts auf das Volumen des Zwischenkreiskondensators. Der Einfluss einer
passiven und aktiven Kühlung wird in Abbildung 7.5 a) deutlich. Durch das thermi-
sche Management kann das Volumen um 85% reduziert werden. Je nach Lastzyklus
im Vergleich zur konstanten Verlustleistung ist eine weitere Volumenreduktion um
50% möglich. Für den Antriebsumrichter bedeutet das eine Vergrößerung der Leis-
tungsdichte auf bis zu 22 kW/l.
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(a) Stromdichte in Abhängigkeit vom
Material und fSW
















(b) Chipfläche in Abhängigkeit vom Ma-
terial und fSW
Abbildung 7.4: Vergleich der Stromdichten und Chipflächen für unterschiedliche
Schaltfrequenzen im Umrichter-Arbeitspunkt Iph−RMS = 84A und
maximaler Übertemperatur von ∆Tj−HS = 25K; UZK = 48V; PCB-
Aufbau; Stromdichteeinbruch ab 80kHz aufgrund größerer Schaltver-
luste - ganzzahlige Skalierung der Chips diskreter Bauelemente













(a) Einfluss der thermischen Konzepte
auf das Kondensatorvolumen des Um-
richters, Arbeitspunkt Iph−RMS = 84A,
LD>9.000 h















(b) Vergleich der notwendigen Volumi-
na in Abhängigkeit vom Lastzyklus, Re-
ferenz - konstante Last - Arbeitspunkt
Iph−RMS = 84A
Abbildung 7.5: Vergleich der notwendigen Zwischenkreiskondensatorvolumina in
Abhängigkeit des Lastzyklus und der thermischen Anbindung,
SK - Standardkondensator, KK - Hochstromkondensator*, PCB-P
Hochstromkondensator* mit 50x50mm2 Platinenkühlfläche, PCB-A
Hochstromkondensator* mit Kühlanbindung über die Platine, AK
Hochstromkondensator* mit direkter Kühlanbindung; Simulations-
ergebnisse zum Vergleich der Lastzyklen siehe Anhang A9 auf S. 196;
*Kemet PEG/PEH 225 gemäß [56]
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7.2 Optimierung der Systemspannungsebene eines
Fahrantriebs
7.2.1 Vorgehensweise und Vergleichsbasis
Die Spannungsebene des elektrischen Traktionsantriebes ist prinzipiell frei wählbar.
Das System kann hinsichtlich der definierten Gütekenngrößen, unter Variation der
Systemspannung, optimiert werden. In diesem Kapitel soll der Einfluss der Span-
nungsebene eines skalierbaren 25 kW Antriebs (siehe Abbildung 7.1) untersucht wer-
den.
Der simulative Systemvergleich wird mit den für die Spannungsebene erhältlichen
„Best-in-Class“Halbleitern der neuesten Generation der Hersteller Infineon, Gan-
Systems Inc. und EPC durchgeführt. Die Schaltertechnologien der WBG-Materialien
SiC und GaN werden in die Betrachtung aufgenommen. Die gewählte Spannungsebe-
ne der Leistungsschalter beträgt mit einer Spannungsreserve Umax ≥ 1, 5 . . . 2UZK .
Die Ermittlung der Stromklasse und der Parallelschaltung der Leistungsschalter er-
folgt mit der maximalen Übertemperatur von ∆Tj−HS = 40K.
Die ausgewählten Leistungsschalter und deren Parameter sind in Tabelle 7.3 darge-
stellt. Für IGBTs werden Module verwendet, da diskrete IGBT-Bauelemente nicht
für den Einsatz im Antriebsumrichter ausgelegt sind (typ. sind diese ohne Freilauf-
diode). Hierfür stehen Module mit thermisch gekoppelten leistungsfähigen antipar-
allelen Dioden zur Verfügung. Es wird an dieser Stelle davon ausgegangen, dass die
Maschine in ihren konstruktiven Abmessungen unabhängig von der Spannungsebe-
ne ist. Ein weiterer Ausgangspunkt ist die Annahme eines konstanten Nutfüllfaktors
und einer AC-verlustminimierten Wicklung. Auf Basis dieser Festlegungen können





RS−xV = k2 ·RS−50V (7.3)
Ldq−xV = k2 · Ldq−50V (7.4)
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7.2.2 Simulationsergebnisse für verschiedene
Halbleitermaterialien
Abbildung 7.6 stellt einen Überblick über die simulierten Halbleiterverluste auf den
einzelnen Spannungsebenen für unterschiedliche Halbleiter-Technologien und Be-
triebspunkte dar. Für Si-Bauelemente ist ersichtlich, dass die Nutzung eines 200V
Si-MOSFETs mit einer Zwischenkreisspannung von UZK = Ubat = 150V sowohl im
Nenn-, als auch im Teillastbereich ein Optimum darstellt. In dieser Spannungsebene
treten geringe Schaltverluste (ca. 100W) und mittlere Durchlassverluste (ca. 300W)
im Nennlastbetrieb auf. Aus weiteren Untersuchungen (vgl. [73]) werden folgende
Ergebnisse abgeleitet:
• die Maschinenverluste bleiben über den Spannungsbereich annähernd konstant
(Skalierung der Maschinendaten, gleicher Nutfüllfaktor)
• die Halbleiterverluste dominieren das Systemverhalten
• für untersuchtes Kleinfahrzeug (900 kg) ist der Teillastbetrieb dominierend
• in niedrigen Spannungsebenen (12V . . . 48V) mit großen Strömen nehmen die
Verluste der AVT etwa 40. . . 50% der Gesamtverluste im Nennbetrieb ein.
































Abbildung 7.6: Halbleiterverluste des 25 kW Umrichters für die untersuchten Span-
nungsebenen unter Teillast und Nennlast mit fSW = 16 kHz; rot -
Schaltverluste, grün - Durchlassverluste, blau - Gesamtverluste; be-
trachtete Halbleiter gemäß Tabelle 7.3; FDMD85100,GS61008P sind
nicht dargestellt
Haben die Verluste der AVT keinen signifikanten Einfluss (typ. oberhalb 100V),
dann reicht prinzipiell die Untersuchung der Halbleiter. Eine erweiterte Betrach-
tung von WBG-Bauelementen zeigt, dass die 100V bzw. 600V GaN-Schalter 50%
geringere Verluste vor allem im Teillastbereich im Vergleich zu Si-Bauelementen auf-
weisen. Die 600V und 100V Bauelemente erzielen im Teillastbetrieb ein ähnlich gu-
tes Ergebnis. Die beste Effizienz im Nennlastbetrieb wird mit dem 800V System mit
1200V SiC-MOSFETs erreicht. Die Halbleiterverluste liegen bei 25 kW Antriebsleis-
tung bei gerade 280W. Die Betrachtung des Effizienz-/Leistungsdichte-Diagramms
gemäß Abbildung 7.7 zeigt, dass mit den SiC-Bauelementen die doppelte Leistungs-
dichte, mit GaN-Bauelementen eine um den Faktor 1,2 größere Leistungsdichte im
Vergleich zu Si-MOSFETs erzielt werden kann.
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Abbildung 7.7: Effizienz-/Leistungsdichte-Diagramm des Umrichters für Nennleis-
tung und unterschiedliche Spannungsbereiche

















Abbildung 7.8: Exemplarischer Vergleich der notwendigen Chipfläche, relativen
(spezifischen) Kosten der Halbleiter für den untersuchten 25 kW Um-
richter mit fSW = 16 kHz; Berechnung der notwendigen Chipfläche
über eine maximale Übertemperatur von ∆Tj−HS=40K (Grundla-
gen thermische Berechnung Leistungsmodule, siehe [34, S. 82, 83])
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Die Ergebnisse der Untersuchungen bezüglich der notwendigen Chipfläche als Fak-
tor für die Wirtschaftlichkeit der Lösung ist in Abbildung 7.8 dargestellt. Die kos-
tengünstigste Si-Lösung wird mit einer Systemspannung von 400V (600V IGBT)
erreicht. Dies spiegelt sich auch an den am Markt etablierten Antriebssystemen wi-
der. Im Kostenvergleich zwischen SiC- und GaN-Bauelementen schneidet die 800V
Lösung mit 1200V SiC-MOSFETs besser ab. Dies liegt an der um 50% geringeren
notwendigen Chipfläche gegenüber des 350V Systems.
7.2.3 η − ρ− σ-Optimierung des Gesamtsystems
Im nächsten Schritt wird das Gesamtsystemverhalten hinsichtlich Effizienz, Leis-
tungsdichte, Kosten und Systemsicherheit unter Variation der Spannungsebene, der
Halbleitertechnologie, des Systemansatzes und der Fahrzyklen bewertet. Die Gü-
te des Systems wird gemäß Gleichung 5.56 bestimmt. Die Normierung der Kosten
erfolgt unter Nutzung des 50V Referenzsystems. Der Einsatz von zusätzlichen Si-
cherheitssystemen wird dabei ebenfalls berücksichtigt.
Es zeigt sich, dass die 350V GaN-Lösung hinsichtlich der Effizienz und unter Be-
rücksichtigung eines gesamten Fahrzyklus, die beste Lösung darstellt. Diese Aussage
deckt sich mit dem Ergebnis aus Abbildung 7.6. Dies ist mit der großen Häufigkeit
von Arbeitspunkten geringerer Leistung (vgl. Abbildung 2.6) zu erklären. Die Be-
trachtung der Güte zeigt, dass die 800V SiC-Lösung im Vergleich über alle Kriterien
die beste Lösung für den 25 kW Antrieb ist. Unter Annahme eines skalierbaren Sys-
tems lässt sich dieses Ergebnis für größere Leistungsklassen übertragen.
Tabelle 7.4: Zusammenfassung der Daten für die Spannungsebenen, Leistungsdichte,
rel. Kosten, Wirkungsgrad, Systemsicherheit, Güte; Gewichtungsfakto-
ren für Güteberechnung: gρ = 1,gσ = 1, gη−FZ1 = 1, gη−NEDC = 1;
Gütekennzahl Q im Bereich 0. . .100
UBatt [V] ρ [kW/l] σ [%] ηFZ1 [%] ηNEDC [%] ηmax [%] @ 3k rpm SELV Güte Q
50 14 100 84,7 81,7 92 + 64
50 (GaN - EPC2022) 21 189 85,4 82,4 92 + 58
50 (Parallelkask.) 14 100 86,2 83,2 92 + 65
100 16 100 87,7 84,7 94 - 67
150 18 100 88,4 85,4 94 - 69
200 20 100 88,4 85,4 91 - 71
350 (GaN - GS66508B) 21 178 89,4 86,4 92 - 62
400 14 22 87,1 84,1 84,1 - 76
800 18 22 85,3 82,3 82,3 - 78
800 (SiC- IMZ120R045M1) 32 111 88,3 85,3 89 - 79
1000 17 22 45 82,1 79,1 - 67
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7.3 η − ρ− σ-Optimierung eines zweistufigen
DC-DC-Wandlers
7.3.1 Systembeschreibung und Durchführung der Optimierung
In nachfolgendem Praxisbeispiel soll der im Kapitel 2.4.2 erarbeitete Full-Bridge-
Converter nach den genannten Daten ausgelegt und optimiert werden. Um eine
große Leistungsdichte, Effizienz und Systemredundanz zu erzielen, wird ein sechsfach
kaskadierter DC-DC-Wandler entwickelt. Die Nennleistung eines Teilkonverters be-
trägt somit 1 kW. Als Umgebungsbedingungen werden typische Fahrzeugelektronik-
Kenngrößen gewählt:
• Umgebungstemperatur Ta = 90◦C
• Kühlung: passiv/Zwangsbelüftung
• Lebensdauer: 9.000 h
• Effizienz: min. 92%
• Bauvolumen: 4l (min. 1,5 kW/l).
Schritt 1 - Definition eines Referenzdesigns und Bestimmung des Lösungsraums
(vgl. Abbildung 5.1 - Bauelementevorauswahl ):
Die Hauptkomponenten von D∗ und die geplanten Variationen (Lösungsraum) sind
in Tabelle 7.5 zusammengefasst. Für die nachfolgende Optimierung werden sowohl
Komponenten- als auch die Frequenzmodifikationen vorgenommen.
Tabelle 7.5: Daten des Referenzdesigns D∗ und geplante Modifikationen (Lösungs-
raum - Γ), Σ - Anzahl der Modifikationen, BBC - Buck-/Boost-
Converter, FBC - Full-Bridge-Converter, LBB - Leiterbahnbreite, **äu-
ßere Iterationsschleife nach Abbildung 5.1; # Angabe der Abmessung:
Außendurchmesser x Innendurchmesser x Höhe in mm
Komponente Referenzdesign D∗ Modifikationen (Lösungsraum) Σ
MOSFET BBC IPT015N10N5 Achip, Si, GaN 2
Drossel BBC # R12,7x7,62x4,75 /2 x AWG 18 parallel Kernvolumen, AWG, n 1
Pr. Schalter FBC IPT015N10N5 Achip, Si, GaN 2
Trafo FBC EILP 58 EILP 64, EILP 43, LBB, np, ns 2
Sek. Schalter FBC AUIRLS 3036 Achip, Si, GaN 1
Drossel FBC # R34,3x23,4x8,89 /2 x AWG 10 parallel Kernvolumen, AWG, n 3
PCB Standard mit 105 µm keine 0
Kühlkörper Pin Fin mit 38 mm Länge keine 0
Schaltfrequenz** 80 kHz / 80 kHz 80 kHz . . . 640 kHz 50
Abbildung 7.9 zeigt die Daten verschiedener ausgelegter Trafos. Für den EILP 58
Kern wird ersichtlich, dass das Verlustleistungsoptimum bei 320 kHz mit dem Ma-
terial N97 erzielt wird. Oberhalb dieser Frequenz ist nur mit dem teureren Material
N49 eine sehr geringe Verbesserung möglich. Für den Einsatz im Konverter wird
jeweils der Trafo mit den niedrigsten Verlusten gewählt. Die Kernform wird durch
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drei verschiedene Kerne variiert. Für den kleinen EILP 43 Kern ist eine aktive Küh-
lung, d.h. thermische Anbindung des Kerns an einen Kühlkörper notwendig.
In Abbildung 7.10 sind die Daten verschiedener ausgelegter FBC-Drosseln darge-
stellt. Für den Ringkern R34,3 ergibt sich das Verlustleistungsoptimum bei 650 kHz
mit dem Material MPP125µ. Für den Einsatz wird jeweils die Drossel mit den nied-
rigsten Verlusten gewählt. Die Kernform wird durch drei verschiedene Kerne variiert.
Für den kleinen Kern ist eine aktive Kühlung, d.h. thermische Anbindung der Wick-












Abbildung 7.9: Verlustleistung und Volumen verschiedener EILP Trafos unter Va-
riation der Frequenz und des Materials; Auslegungsparameter siehe












Abbildung 7.10: Verlustleistung und Volumen verschiedener Drossel-Kerne unter
Variation der Frequenz; Auslegungsparameter siehe Anhang A10
auf S. 199
Schritt 2/3 - Erstellung der Datenmatrix und Definition des Optimierungspro-
blems (vgl. Abbildung 5.1 - innere Iterationsschleife: Simulation, Bewertung):
In diesem Schritt wird die Gütefunktion Q = ∆ρ definiert. Die weiteren Nebenbe-
dingungen für die Optimierung sind:
• Bedingung C1: min. Leistungsdichte 1,5 kW/l
• Bedingung C2: min. Effizienz 92%
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Die Volumenberechnung des DC-DC-Wandlers ergibt sich analog nach Gleichung 7.1.
Es werden die Flächen der Einzelkomponenten aufaddiert und mit der maximalen
Höhe hmax des Gesamtsystems multipliziert. Da sich in der praktischen Realisie-
rung nicht die komplette Fläche nutzen lässt, wurde der Faktor KA = 1, 2 ebenfalls
genutzt. In die Bewertung wurde kein EMV-Filter berücksichtigt.
Schritt 4 - Durchführung der Optimierung (vgl. Abbildung 5.1 - Optimierung):
Nachfolgend wird die MILP-Optimierung als auch die klassische Pareto-Optimierung
nach [67] zum Vergleich durchgeführt. Die Ergebnisse der verschiedenen Ansätze sind
im Diagramm 7.11 illustriert. Jeder Punkt steht für ein konkretes physikalisches De-
sign.
7.3.2 Diskussion der Ergebnisse
Die Punkte sind alle möglichen Lösungen, welche sich durch die zulässigen Kombi-
nationen der Lösungsvariablen xi ergeben (direkte Lösungsberechnung, vgl. Beispiel
Tabelle 1.1). Für die MILP sind im Gegensatz pro Iteration 10 Punkte notwendig
(nicht dargestellt). Aus den sich ergebenden 50 Punkten bei 5 Iterationen über un-
terschiedliche Schaltfrequenzen können aber alle der dargestellten Punkte durch eine
Linearkombination der Ergebnisse ermittelt werden. Es zeigt sich hier ein weiterer
Vorteil der vorgestellten Methodik. Punktwolken können mit reduziertem Aufwand
generiert werden. Durch Interpretation der Punktwolken lassen sich Einflussgrößen
auf das Gesamtsystemverhalten ableiten.
Sehr gut zu erkennen ist das sich ergebende Si-Limit (rot gestrichelt) und das GaN-
Limit (rot durchgezogen) durch die Ausblendung der Teillösungen. Mit Erhöhung
der Frequenz wird die Leistungsdichte erhöht und die Effizienz verringert. Diese
Effizienzminderung ist den Schaltverlusten zuzuschreiben - die passiven Bauelemen-
te haben bei größeren Frequenzen (bis 320 kHz) ihr Effizienzoptimum. Aufgrund
der limitierten Verbesserung bzw. Erhöhung der Verlustleistung der Magnetbauele-
mente ab 320 kHz entsteht ein Kipppunkt (Leistungsdichtemaximum). Ab diesem
Punkt führt eine Erhöhung der Frequenz zur Verschlechterung der Effizienz und der
Leistungsdichte. Insgesamt kann im Vergleich zum Referenzsystem der Wirkungs-
grad bis auf 96% erhöht oder die Leistungsdichte auf 1,7 kW/l verbessert werden.
Zwischenlösungen können sehr schnell durch die MILP oder durch Auswahl eines ge-
wünschten Punktes in der Punktwolke bestimmt werden. Die Lösungen für Effizienz-
und Leistungsdichtemaximum sind in Tabelle 7.6 zu finden.
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Abbildung 7.11: Effizienz-/Leistungsdichte-Diagramm für die Nennleistung des DC-
DC-Wandlers
Tabelle 7.6: Lösungen für maximale Leistungsdichte und maximale Effizienz; # An-
gabe der Abmessung: Außendurchmesser x Innendurchmesser x Höhe
in mm
Komponente Effizienzmaximum Leistungsdichtemaximum
MOSFET BBC 2 x EPC2022 2 x EPC2022
Drossel BBC# R12,7x62x4,75 /2 x AWG 18 parallel
Pr. Schalter FBC 2 x EPC2022 2 x EPC2022
Trafo FBC EILP 58 (8 Lagen, 20mm LBB) EILP 43 (8 Lagen, 20mm LBB)
Sek. Schalter FBC 4 x EPC202 5 x EPC202
Drossel FBC# R34,3x23,4x8,89 /2 x AWG 10 parallel R17,3x9,65x6,35 /2 x AWG 12 parallel
PCB Standard mit 105 µm
Kühlkörper Pin Fin mit 38mm Länge





Basierend auf dem Stand der Technik und einer Anforderungsanalyse stellte sich
die optimale Ausnutzung aktiver und passiver Bauelemente in Kombination mit
hohen Umgebungstemperaturen (typ. 90 ◦C - 120 ◦C ) und großer geforderter Leis-
tungsdichte (> 2 kW/l ) zur Systemintegration als große Herausforderung dar. Die
Kombination von elektronischen, thermischen und mechanischen Systemen macht
die Betrachtung des Gesamtsystemverhaltens notwendig, um Systemgrenzen und
Optimierungspotentiale zu identifizieren.
Ziel der vorliegenden Arbeit ist die Entwicklung und Verifikation einer Methodik
zur Gesamtsystembetrachtung und Optimierung von elektrischen Antriebssystemen
und DC-DC-Wandlern. Basierend auf einer Marktanalyse wurden Fallbeispiele für






























Abbildung 8.1: Überblick der in der vorliegenden Arbeit vorgestellten Simulations-
und Optimierungsmethodik mit Kapitelzuordnung
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Zentrales Ergebnis der Arbeit ist der entwickelte Simulations- und Optimierungs-
prozess gemäß Abbildung 8.1, insbesondere für PCB-Lösungen und integrierte Hoch-
stromsysteme. Durch die umfassende erarbeitete Datenbasis, den Simulationskern
und den Optimierungsalgorithmus ist es möglich, ein leistungselektronisches System
nach folgenden Gesichtspunkten zu untersuchen und zu optimieren:
• Optimierung der thermischen Anbindung
• Untersuchung/Verbesserung des Kommutierungskreises
• Simulation von Antriebssystemen für Lastzyklen, Berechnung der Verlustleis-
tungsaufteilung und des thermischen Verhaltens
• Simulation eines ausgewählten zweistufigen DC-DC-Wandlers (Full-Bridge-
Converter mit vorgeschaltetem Boost-Converter)
• vergleichende Untersuchungen durch iterative Veränderung von Bauteilen und
Systemparametern
• schnelle und einfache Generierung von „Punktwolken“ (vgl. Abbildung 7.11)
durch kombinatorische Zusammensetzung der Systemvariationen
• Ermittlung der Sensitivität des Ausgangs im Bezug auf die Bauelementepara-
meter.
Es wurden entsprechende Verfahren zur Parameterbestimmung, insbesondere für
PCB-Parameter und Elektrolytkondensatoren, erarbeitet bzw. referenziert. Dadurch
ist es möglich, die Datenbasis stetig zu erweitern. Im Hinblick auf die schnell fort-
schreitende Technologieentwicklung ist eine kontinuierliche Erweiterung der Daten-
basis notwendig. Die Ergebnisse der Simulation wurden anhand der Messdaten eines
vorgestellten Antriebsdemonstrators verifiziert und Fehlereinflüsse bzw. Ursachen
diskutiert. Die Simulationsergebnisse haben eine Abweichung von < 5% gegenüber
der realen Messung der Verlustleistung. Die Ursache hierfür ist hauptsächlich im
Temperaturdrift der Parameter zu sehen.
Ein weiterer wichtiger Punkt ist die Erarbeitung eines Kostenmodells. Mit dem vor-
gestellten Optimierungsprozess ist es kein Problem, Optimierungen mit vorhandenen
Kostendaten durchzuführen. Im akademischen Bereich sind diese Daten jedoch nicht
verfügbar bzw. schwer zugänglich. Um eine Aussage über die Wirtschaftlichkeit des
Systems in der vorliegenden Arbeit zu machen, wird folgende Vorgehensweise ge-
wählt:
• Bestimmung der Systemkostenverteilung anhand von Herstellerangaben oder
Distributorpreisen
• Bewertung von Kostenfaktoren wie z.B. Chipfläche, Volumen, Technologie für
einen Relativvergleich von Systemen
• Bestimmung einer Kostenfunktion.
Als Optimierungsmethode wurde ein vierstufiger Prozess entwickelt, bei welchem
eine Systemoptimierung mit überschaubarem Aufwand und vor allem einer trans-
parenten Methodik durchgeführt werden kann. Hauptidee der Vorgehensweise ist
der Start mit einem Referenzdesign D*. Ausgehend von D* werden systematisch
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verschiedene mögliche Variationen durchgeführt. Pro Iteration wird nur ein Bauele-
ment im Vergleich zu D* verändert. Es entsteht ein formales Entscheidungsproblem:
„Welche Kombination von Bauelementevariationen führt zum besten Ergebnis?“
Dieses Problem kann durch den Optimierungsalgorithmus „Branch and Bound“ gelöst
werden. Im Ergebnis steht eine verbesserte Systemrealisierung in Abhängigkeit von
den gewählten Randbedingungen. Für die angewandte Optimierungsmethodik wer-
den folgende vereinfachende Annahmen getroffen:
• Vernachlässigung von parasitären Effekten
• Linearität der betrachteten Gütefunktion ∆Ji(x)
• entkoppelte Betrachtung der Hauptkomponenten für die Optimierung
• die Dimensionierung und Optimierung der Magnetbauelemente erfolgt im Vor-
auswahlprozess.
Die Einschränkung der Anwendbarkeit der Methodik ist begründet durch die Linea-
rität der Gütefunktionen. Eine nichtlineare Gütefunktion (z.B. Überspannung am
MOSFET) kann mit dieser Optimierungsmethodik nicht untersucht werden. Nicht-
linearitäten und Verkopplungen zwischen Parametern und Ausgangsgrößen (z.B.
Einfluss der Induktivität einer Drossel auf die Durchlassverluste des MOSFET) sind
in Fällen erlaubt, in denen die Sensitivität des Parameters auf den Ausgang sehr
klein ist (z.B. 1% Änderung des Ausgangs bei 100% Änderung des Parameters). Die
Nutzung des erarbeiteten Optimierungsprozesses und der Simulationsmethodik wird
an folgenden Fallbeispielen aufgezeigt:
• Optimierung eines kaskadierten Antriebsumrichters (48V/25 kW)
• Auswahl der besten Spannungsebene für ein Antriebssystem (25 kW)
• Optimierung eines DC-DC-Wandlers (12V/48V/6 kW).
Durch die optimale Auswahl der Leistungs-MOSFETs und die verbesserte Ausnut-
zung der passiven Bauelemente (Kondensatoren und Magnetbauelemente) sowie der
Stromsensorik, konnte eine Erhöhung der Leistungsdichte auf 22 kW/l für Antrieb-
systeme mit aktiver Kühlung und 1,8 kW/l für DC-DC-Wandler mit passiver Küh-
lung erzielt werden. Das Wirkungsgradoptimum des Antriebsumrichters liegt bei
98,5% und der des Full-Bridge-Converters bei 96%. Aus diesen Beispielen und den
vorangestellten Analysen zum Stand der Technik wurden nicht nur die Möglichkeiten
des erarbeiteten Werkzeugs aufgezeigt, es ergaben sich auch wesentliche Erkenntnis-
se und Designkriterien für eine weitere praxisorientierte Nutzung:
1. Einsatzfelder von Niedervolt GaN Schaltern: Es zeigt sich, dass die GaN-
Technologie nicht nur im Hochvolt-, sondern auch im Niedervoltbereich deutliche
Vorteile mit sich bringt. Aktuell werden damit höhere Energiedichten erreicht. Es
sind höhere Stromdichten (typ. >100A/cm2) als mit Si-MOSFETs, vor allem bei
Frequenzen >100 kHz, möglich. Dies macht den Einsatz bei Hochdrehzahlantrieben
und DC-DC-Wandlern mit hoher geforderter Leistungsdichte interessant.
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2. Einfluss des thermischen Managements und der Lastzyklen auf den
Zwischenkreiskondensator: Aus den Untersuchungen zeigt sich der massive Ein-
fluss des thermischen Managements auf das Zwischenkreisvolumen. Eine Verände-
rung von Standardkondensator auf Hochstromkondensator bringt eine Volumenre-
duktion von 50% mit sich. Eine weitere thermische Anbindung reduziert das Zwi-
schenkreisvolumen um weitere 20%. Der Einfluss der Fahrzyklen wurde ebenfalls
aufgezeigt. Im Vergleich zur Auslegung des Zwischenkreises anhand des Nennar-
beitspunktes wäre der Kondensator im realen Lastfall überdimensioniert. Zum Er-
reichen einer hohen Integrationsdichte ist die Betrachtung des Lastzyklus zwingend
notwendig.
3. Vergleich der Schaltertechnolgien über verschiedene Spannungsebenen
am 25 kW-Antrieb: Es zeigt sich, dass eine Realisierung des Umrichters mit UZK =
150V unter Nutzung von 200V MOSFETs die höchste Effizienz bei der Betrachtung
von Si-Bauelementen erreicht. Unter weiterer Betrachtung von WBG-Materialien
wird in dieser Leistungsklasse aktuell mit der SiC-Lösung (UZK = 800V und UDS =
1200V ) die höchste Leistungsdichte und Effizienz (40 kW/l und 99%) erzielt.
4: Einsatzbereiche von Kondensatoren: Die Kondensatoren wurden hinsicht-
lich Technologien, Leistungsdichte, Energiedichte klassifiziert. Mit Keramikkonden-
satoren kann eine besonders hohe Energiedichte erreicht werden. Ihr Einsatz in
Hochstromanwendungen ist jedoch aufgrund der Bauelementezuverlässigkeit aktuell
in Niedervolt-/Hochstromanwendungen nicht zu empfehlen. Weitere Informationen
sind in [64] zu finden.
5: Hochstrom-Leiterplattentechnologien und Konstruktionshinweise: Ein
weiterer Untersuchungsschwerpunkt wurde den Leiterplatten-Technologien gewid-
met. Es wurden Dickkupfer- und Selektivdickkupfer-Technologien miteinander ver-
glichen. Die größtmögliche Stromtragfähigkeit ist mit der Kupferinlay-Technolgie
erreichbar. Ist ein besserer Kompromiss aus feinstrukturierten Steuerleitungen, hoch-
stromfähigen Leiterbahnen und Fertigungskosten gefordert, so ist die Eisberg-Tech-
nologie besser geeignet. Hinsichtlich des PCB-Lagenaufbaus wird mit einer vier-
lagigen Platine und einer abwechselnden Stromrichtung die niedrigste Kommutie-
rungsinduktivität erzielt. Die stromführenden Verbindungselemente von abgesetzten





Es wird empfohlen, die vorgestellten Methoden hinsichtlich weiterer Topologien in
einer fortführenden Arbeit zu ergänzen. Hierfür müssen die getroffenen Bauelemente-
Einschränkungen aufgelöst werden. Eine Erweiterung der Verlustleistungsberech-
nung von Transformatoren mit Rundleitern und Drosseln mit weiteren Kernformen
ist in die Simulation aufzunehmen. In der vorliegenden Arbeit wurde das Gesamtsys-
tem an verallgemeinerten und vereinfachten Modellen betrachtet, da der Systemauf-
bau in der Regel in der Konzeptionierungsphase nicht bekannt ist. Für eine genaue
thermische Analyse sind die gewählten Modelle jedoch zu einfach. In einer weiteren
theoretischen Analyse könnte daher ein Konzept zur Einbindung von thermischen
Verkopplungen zwischen den Hauptkomponenten erstellt werden.
Eine weitere akademische Problemstellung ist die Optimierung der Betriebsstrate-
gie von Antrieben und Konvertern. Mithilfe des Simulations- und Optimierungspro-
zesses könnte z.B. der Belastungszyklus eines elektrischen Antriebs so eingestellt
werden, dass einerseits die mechanischen Randbedingungen und Sollvorgaben er-
füllt werden und andererseits auch die Lebensdauer der Leistungselektronik erhöht
wird. Diese Erkenntnis kann auch hinsichtlich der Erhöhung der Integrationsdichte
genutzt werden.
Eine weitere sinnvolle Erweiterung der Methodik wäre die Ergänzung der Voraus-
wahl der Hauptkomponenten durch eine erste analytische Grobauslegung (Maschi-
nendimension, Wicklungen, etc.) der elektrischen Maschine sowie eine Erweiterung
der Maschinenmodelle hinsichtlich des thermischen Verhaltens. So könnte das Zu-
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a, b, c Koordinatenachsen





AHL−ges Für die Halbleiter verfügbare Gesamtfläche auf der PCB
Apack Fläche des Halbleitergehäuses




















Cth−C Wärmekapazität des Aluminiumgehäuses
Cth−HS Wärmekapazität Kühlkörper
Cth−PCB Wärmekapazität der PCB
















f, f(x) Funktion, allgemein
f0 Referenzfrequenz Kernverlustmessung
FF , FR Faktor Widerstandserhöhung Skin-Effekt (Folie-/ Rundleiter)
f0 Referenzfrequenz für die Kernverlustmessung




GF , GR Faktor Widerstandserhöhung Proximity-Effekt (Folie-/ Rund-
leiter)
gi Gewichtungswert





HBo Übertragungsfunktion im Boost-Betrieb
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HBu Übertragungsfunktion im Buck-Betrieb
I, i(t) Strom konstant, zeitlich abhängig
iG Getriebeübersetzung
iT , iT1, . . . iT6 Schalterstrom
IAC−nenn AC-Nennstrom, Kondensator
IC−ZK−RMS Effektivwert des Zwischenkreiskondensatorstromes





ii Phasenstrom mit i ∈ {U, V,W}
IL−AV Strommittelwert durch die Induktivität
ILB Strom durch die Leiterbahn
ILV Strom 12V-Seite
iL Strom durch die Induktivität
Ipeak Spitzenwert des Stromes
iph(t), Îph Phasenstrom zeitlich veränderlich, Spitzenwert
ISd, ISq Stromkomponenten im rotorfesten Koordinatensystem, statio-
närer Betrieb
iSd, iSq Stromkomponenten im rotorfesten Koordinatensystem, dyna-
mischer Betrieb
IT−max Spitzenwert des Schalterstromes
IT−RMS Effektivwert des Schalterstromes
Iumf umfasster Strom
IZK−AV , IZK−RMS Zwischenkreisstrom, Mittelwert, Effektivwert
iZK−Tp−RMS Zwischenkreisstrom-Effektivwert über eine Schaltperiode
iZK(t) Zwischenkreisstrom, zeitlich veränderlich
J Trägheitsmoment
j, k, i Zählvariable
Ji Einzelzielfunktionen
Jp Einzelzielfunktion als Nebenbedingung
K Anzahl der Zielgrößen
K absolute Kosten
K Leitwertmatrix
K1, K2, K3 Parameter der allgemeinen Bewegungsgleichung













L0 Lebensdauer ohne Belastung unter Nennbedingungen




Ld Induktivität in Richtung der Rotorachse
Lq Induktivität senkrecht der Rotorachse
LRE Induktivität eines Rechteckleiters
LD Lebensdauer
m Masse, allgemein






MLT mittlere Windungslänge (engl. Mean Length per Turn)
n Anzahl der Optimierungsvariablen
n Windungszahl / Übersetzungsverhältnis
n(x) Nebenbedingungen Lagrangefunktion
n, nnenn, nmax Drehzahl, Nenndrehzahl, Maximaldrehzahl
p Polpaarzahl
P, p(t) Leistung konstant, zeitlich abhängig













PV−IGBT−Uce Verlustleistung IGBT, Durchlassverluste
PV−IGBT Verlustleistung IGBT
PV−Inv−Control Ansteuerverluste Umrichter





PV−L−HV Verlustleistung Magnetbauelemente 48V-Seite
PV−L−LV Verlustleistung Magnetbauelemente 12V-Seite
PV−mess Verlustleistung, gemessen
PV−MOS−HV Verlustleistung MOSFET 48V-Seite
PV−MOS−LV Verlustleistung MOSFET 12V-Seite
PV−MOS−Rdson Verlustleistung MOSFET, Durchlassverluste
PV−MOS Verlustleistung MOSFET
PV−PESM−Cu Ohmsche Verluste permanenterregte Synchronmaschine
PV−PESM−Fe Hysterese- und Reibungsverluste permanenterregte Synchron-
maschine
PV−PESM Verlustleistung permanenterregte Synchronmaschine
PV−reib Reibungsverluste Rotorlager
PV−SW Schaltverluste
PV−TN−D Verlustleistungsmittelwert über eine Grundwelle, Diode
PV−TN−IGBT Verlustleistungsmittelwert über eine Grundwelle, IGBT
PV−TN−MOS Verlustleistungsmittelwert über eine Grundwelle, MOSFET
pV−Tp−D Verlustleistung über eine Schaltperiode, Diode
pV−Tp−IGBT Verlustleistung über eine Schaltperiode, IGBT










QOSS Ladung der Ausgangskapazität










RDSon Drain-Source-Kanalwiderstand im eingeschalteten Zustand des
MOSFET
rdyn dynamischer Reifendurchmesser
rD differentieller Durchlasswiderstand, Diode
RJFET Widerstand des intrinsischen JunctionFET
Rmc Widerstand der Maschinenkontakte
RS Statorwiderstand
Rth−B−I thermischer Widerstand zwischen PCB-Unterseite und Isola-
tion (Gapfiller)
Rth−C−HS thermischer Widerstand zwischen Gehäuse und Kühlkörper
(heatsink)
Rth−C−I thermischer Widerstand zwischen Gehäuse (case) und Isolati-on
Rth−C−S thermischer Widerstand zwischen Gehäuse und Lötfläche
Rth−H−C thermischer Widerstand zwischen Heißpunkt im Wickel und
Gehäuse
Rth−H−T thermischer Widerstand zwischen Heißpunkt im Wickel und
Kontakten
Rth−HS−a thermischer Widerstand zwischen Kühlkörper (heatsink) und
Umgebung




Rth−j−C thermischer Widerstand zwischen Sperrschicht und Gehäuse
(case)
Rth−j−HS thermischer Widerstand zwischen Sperrschicht und Kühlkör-
per (heatsink)
Rth−S−T thermischer Widerstand zwischen Lötfläche und thermischen
Vias
Rth−T−B thermischer Widerstand zwischen Oberseite (Top) und Unter-
seite (Bot) der PCB





sU , sV , sW Schaltfunktion
Se Sensitivität zwischen Eingang und Ausgang
SUR Schalterausnutzung (switch utilization ratio)
t Zeit, allgemein
T, ϑ Temperatur, allgemein
T0 Referenztemperatur für Lebensdauerangabe
Th Hotspottemperatur
Ti Technologiefaktor Kosten




Tcase Temperatur des Gehäuses
TCESW Temperaturkoeffizient der Schaltverluste
Tcore Temperatur des Magnetkerns
THS Temperatur des Kühlkörpers
ton, toff Einschalt- , Ausschaltzeit
Tref Referenztemperatur
tri, tf Anstiegs-, Abfallzeit
TSV PWM Transformationsmatrix Raumzeigermodulation
Twi Temperatur der Wicklungen
u Eingang
U, u(t) Spannung konstant, zeitlich abhängig








UG−on, UG−off Einschalt- , Ausschaltspannung des Gatetreibers
UGS−plateau Gate-Source-Spannung Millerplateau, MOSFET
UGS−th Einschaltschwelle der Gate-Source-Spannung, MOSFET
UGS Gate-Source-Spannung, MOSFET
UHV Spannung 48V-Seite
ui0 Phase-Mittelpunkt-Spannung mit i ∈ {U, V,W}




Upeak Spitzenwert der Spannung
Ureserve Spannungsreserve zur Regelung
USd, USq Spannungskomponenten im rotorfesten Koordinatensystem, sta-
tionärer Betrieb




UT , UTB Spannung am Transistor
UZK Zwischenkreisspannung
V Volumen, allgemein






xU , xV , xW Schaltfunktion







yˆ, yˆ geschätzte Ausgangsgröße, Ausgangsvektor
ΨrS Statorflussraumzeiger im rotorfesten Koordinatensystem
ΨsS Statorflussraumzeiger im statorfesten Koordinatensystem








S Stromraumzeiger im statorfesten Koordinatensystem, dyna-
misch, stationär
J Vektor von Zielfunktionen
urS, U
r














αT Temperaturkoeffizient des elektrischen Widerstands
βS Kernverlustexponent (Flussdichte)
∆IL Rippelstrom durch die Induktivität
∆JΣp−max Grenzwert einer Randbedingung
∆JΣ−i Verbesserung Einzelzielgröße über versch. Variationen
∆QΣ mehrkriterielle Gütefunktion
















νF , νR Verhältnis Geometriegröße zu Eindringtiefe, Folienleiter, Rund-
leiter
ω elektr. Kreisfrequenz, allgemein
ωN , ωel, ωmech Kreisfrequenz Grundwelle, elektrisch, mechanisch
Φ Steuerwinkel
Ψ magnetischer Fluss
ΨPM Flusskomponenten des Permanentmagneten
ΨSd,ΨSq Flusskomponenten im rotorfesten Koordinatensystem













2DEG 2-Dimensional Electron Gas
AC Alternating Current
AD Analog Digital
AlNiCo Aluminium Nickel Cobald
AP Arbeitspunkt
ASIL Automotive Safety Integrity Level
AV Average Value (Mittelwert)
AVT Aufbau- und Verbindungstechnik
AWG American wire gauge
B6 dreiphasiger Umrichter, Brücke aus sechs Schaltern
BB Branch and Bound Algorithmus
BE Bauelement
calc berechnet




DCB Direct Copper Bonding
DFT Diskrete Fourier-Transformation






FKN Kondensator mit Kunstofffolie als Dielktrikum und Elektro-
denmetallfolie
FOM Figure Of Merit
FR4 glasfaserbasierter Schaltungsträgerverbundwerkstoff
FZ1 Realer, gemessener Fahrzyklus
G.m.D. Geometric mean Distance
GaN Gallium Nitride
ges Gesamtwert
HEMT High Electron Mobility Transistor
HF Hochfrequenz
HV High Voltage-Level (48V Ebene)
HVS High Voltage-Level Switch (Schalter auf der 48V Ebene)
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IGBT Insulated Gate Bipolar Tranistor
IMS Insulated Metal Substrate
In Eingang
IPC Institute of Printed Circuits, Association Connecting Electro-
nics Industries (weltweiter Fachverband für Leiterplatten und
Elektronikindustrie)









LV Low Voltage-Level (12V Ebene)






MKN Kondensator mit metallisierter Kuntstofffolie
MKP Metall-Kunststoff-Papier
MM Magnetmaterial
MMC Modular Multilevel Converter
MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field Effect Tranistor
NEFZ/NEDC Neuer europäischer Fahrzyklus/ New European Driving Cycle
nenn Nennwert
OEM Original Equipment Manufacturer (Erstausrüster)
Opti-PAC Optimierung von passiven und aktiven Komponenten, Metho-
denbezeichnung
Out Ausgang









RMS Root Mean Square (Effektivwert)
RP relaxiertes Problem
SELV Safety Extra Low Voltage
Si Silicon
SiC Silicon Carbide
SISO Single Input Single Output
SMD Surface Mounted Device
soll Sollwert
SPICE Simulation Program with Integrated Circuit Emphasis
STS Short Time Energy Storage
SVPWM Space Vector Pulse Width Modulation
T Transistor
THD Total Harmonic Distortion
THT Trough Hole Technology
TO Transistor Outline
TOLL TO-Leadless (Package)
UN/ECE United Nations Economic Commission for Europe
US Ultraschallschweißen
VDA Verband der Automobilindustrie
VDI Verband Deutscher Ingenieure
WBG Wide-Bandgap
X-Ray X-Röntgenstrahlung
X7R Klassifizierung von Keramikkondensatoren mit hoher Dielek-
trizitätskonstante
ZCS Zero Current Switch
ZOH Zero order hold (Abtastglied)




A1: Auswertung der Experteninterviews, Ableitung
von Handlungsempfehlungen
Zur Sammlung der Handlungsempfehlungen und Forschungsschwerpunkte wurde ei-
ne Expertenbefragung bei folgenden Unternehmen durchgeführt:
Tabelle 8.1: Liste der Unternehmen, bei welchen die Expertenbefragungen durchge-
führt wurden; Zeitraum der Statistik-Aufnahme: 2014 - 2016
Experten: Marktsegment
AB Mikroelektronik Automotive Systeme
CE-Lab Elektronik Prüflabor
e hoch x Beratungsgesellschaft Unternehmensberatung (Studie Elektromobilität und Bordnetze)
European Electrical Bus Company Elektrische Antriebe, Lösungen öffentliche Verkehrsnetze
OnSemi Halbleiter / Treiber / Mikrocontroller
Hako Reinigung, Kommunaltechnik
Häusermann Leiterplattenhersteller, Großserie, Sonderlösungen
IAV Automotive Engineering Automotive Engineering
IDAM Antriebstechnik
Infineon Halbleiter / Treiber / Mikrocontroller
ISLE Steuerungstechnik und Leistungselektronik Leistungselektronik / Engineering
Jenoptik Energietechnik und Antriebssysteme
John Deere Landwirtschaftsmaschinen
LFG Oertel PCB-Hersteller Kleinserie, Sonderlösungen
MEG Mechanik Mechanik, Ladetechnik
ProNova Leistungselektronik Leistungselektronik / Engineering
Schweizer Electronic Leiterplattenhersteller, Großserie, Sonderlösungen
Semikron Leistungselektronik Systemlösungen / Modullösungen
Wittig - Electronic Distributor, passive Bauteile
Würth Elektronik Leiterplattenhersteller, Passive BE, AVT
Die Analyse und Auswertung der Gespräche ergibt die in Abbildung 8.2 dargestell-
te Statistik. Die Schwerpunktthemen Gesamtsystemverhalten, thermisches Manage-
ment und Systemintegration überwiegen in der Anzahl der Nennungen. Einzelnen-
nungen von Schwerpunktthemen sind in der Statistik nicht berücksichtigt.
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Abbildung 8.2: Auswertung der Expertenbefragung, 1 - Gesamtsystemverhalten, 2-
Untersuchung Zwischenkreis, 3 - AVT, 4 - Thermisches Management,
5 - 12V/48V Bordnetz, 6 - Systemintegration
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A2: Simulations- und Auslegungsergebnisse des
Konvertervergleichs
a) Kernauswahl
b) Auslegung der Wicklungen (ideale Betrachtung)
Abbildung 8.3: HF-Trafo Auslegung für die betrachteten Konverter; Ausgangspunkt
sechsfache Parallelschaltung des Transformators bzw. Gesamtsys-
tems; a) Kernauswahl - Ergebnis EILP58 Planarkern mit Material
N97; b) Wicklungszahl np = 3, ns = 1
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Abbildung 8.4: LT-Spice Simulationsergebnis des Full-Bridge-Converters mit Cur-
rent Doubler und den Strom- und Spannungskurven ausgewählter
Hauptkomponenten
Abbildung 8.5: Drosselauslegung für den Full-Bridge-Converter mit Current Doub-
ler; Ausgangspunkt simulierte Drosselströme; a) Kernauswahl - Er-
gebnis R77,9 Ringkern mit Material MPP; Wicklungszahl n = 3
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Abbildung 8.6: LT-Spice Simulationsergebnis des Parallel-Resonant-Converters mit





Abbildung 8.7: Drosselauslegung für den Parallel-Resonant-Converter; Ausgangs-
punkt simulierte Drosselströme; a) Kernauswahl - Ergebnis 2 x R77,9
Ringkern mit Material MPP; Wicklungszahl nHV = 5, nLV = 2
184
Anhang
Abbildung 8.8: LT-Spice Simulationsergebnis des Dual-Active-Bridge-




a) DAB AC-Drossel Kernauslegung
b) DAB AC-Drossel Wicklungsauslegung
Abbildung 8.9: AC-Drosselauslegung für den Dual-Active-Bridge-Converter; Aus-
gangspunkt simulierte Drosselströme; a) Kernauswahl - Ergebnis
PM114/93 Kern mit Material N97; b) Wicklungsauslegung Wick-




In der Leistungselektronik hat sich zur übersichtlicheren Darstellung der Übergang
vom 3 Phasensystem (xU , xV , xW ) in einen Raumzeiger (xα, xβ) etabliert. Diese
Transformation wird auch 3/2 Wandlung genannt. Sie kommt ursprünglich aus der















Durch eine sogenannte Park-Transformation (Vektordrehung) wird aus der Winkel-
information des rotierenden Zeigers (im festen Koordinatensystem) eine Transfor-
mation in einen stehenden Zeiger (im rotierenden Koordinatensystem) durchgeführt.
Eine Inverse Transformation zur Umrechnung der Koordinatensysteme ist ebenfalls
möglich. Diese Transformation ist notwendig, um die Methoden der Gleichgrößen-
regelung auch für sinusförmige Größen anwenden zu können.
(xd + jxq) · ejγ = xd · ejγ︸ ︷︷ ︸
xα
+j xq · ejγ︸ ︷︷ ︸
xβ
(8.2)
= (xd + jxq) · [cos(γ) + jsin(γ)] (8.3)
= xdcos(γ) + jxdsin(γ) + jxqcos(γ)− xqsin(γ) (8.4)
= xdcos(γ)− xqsin(γ)︸ ︷︷ ︸
xα





































A4: Formeln zur Vorauswahl der Bauelemente
Hinweis: In diesem Abschnitt werden Dimensionierungsformeln abgeleitet, die in
erster Linie zur schnellen Grobauswahl der Bauelemente herangezogen werden. Aus
diesem Grund werden in den Formeln folgende Vereinfachungen getroffen:
• Vernachlässigung der Stromrippels, indirekte Berücksichtigung über ci−ripple
• Nutzung von Mittelwertmodellen
Herleitung des resultierenden Gesamtstromes des FBCmit Current-Doubler
Schaltung: Die graphische Überlagerung zweier um 180◦ verschobener Dreieck-
Stromkurven mit D < 0, 5 (vgl. Abbildung 3.6) zeigt, dass sich ein resultierender
Gesamtstrom mit doppelter Frequenz und reduziertem Stromrippel einstellt. Für den
resultierenden Stromrippel ergibt sich folgende Formel (Betrachtung des Intervalls:
0 ≤ t ≤ D · Tp):
IL1 =
∆I





(1−D) · Tp · t+ IL−AV +
∆I
2 (8.9)
IL1 + IL2 = IL−ges =
∆I
D · Tp · t+
−∆I
(1−D) · Tp · t+ 2IL−AV (8.10)
IL−ges = ∆I
1− 2D
D(1−D)Tp · t+ 2IL−AV (8.11)





1− 0, 5Φ (8.12)
Die Strombelastungen der Schalter und Kondensatoren am Umrichter, FBC bzw.
Boost-Converter lassen sich vollständig mithilfe der Darstellungen aus Kapitel 3.1.3
und 3.2.3 ableiten.
Beispiel 1 - Full-Bridge-Converter - Strombelastung der Schalter T1 . . . T4:
IT1−RMS = ISW−Peak · ci−ripple ·
√
(0, 5 · Φ) = Pout
η · UC2 · ci−ripple ·
√
(0, 5 · Φ) (8.13)
Beispiel 2 - Boost-Converter - Strombelastung des Schalters TB2:
IT1−RMS = IL−AV · ci−ripple ·
√
D (8.14)




I2L1−AV · c2i−ripple · (1−D) + I2out−AV ·D (8.15)
Hinweis: Der Stromrippel wird bei diesen Berechnungen durch einen Welligkeits-
faktor ci−ripple berücksichtigt, da der genaue Induktivitätswert in der Vorauswahl
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der Bauelemente noch nicht bekannt ist. Eine sehr nützliche Übersicht von Kurven-
formen und ihren zugehörigen Effektivwerten ist in [36, S. 805 ff.] zu finden.
Berechnung der Mindestkapazität des Zwischenkreiskondensators C2 des
FBC mit Boost-Converter: Die Kapazität C2 (vgl. Abbildung 3.6) muss sowohl
den Stromrippel des Boost-Converters als auch den Stromrippel des FBC aufneh-
men. Für eine erste Grobabschätzung werden die erforderlichen Kapazitäten für
beide Konverter getrennt berechnet und dann addiert. Zunächst wird die Belastung
durch den FBC betrachtet. Durch die Phasenverschiebung Φ gibt es eine Zeit (T1
und T4 sperrend) , in der der FBC keinen Strom aufnimmt - der Kondensator wird
in dieser Zeit wieder aufgeladen. Diese Zeit wird durch die Phasenlage Φ bzw. die




= (1− Φ) · Iin∆UC2 · 2fSW =
(1− Φ) · Pout
∆UC2 · UC2 · ηFBK · 2fSW (8.16)




= (1−D) · Iin∆UC2 · fSW =
(1−D) · Pout
∆UC2 · UC2 · ηBoost · fSW (8.17)
Für die Gesamtkapazität ergibt sich C2−min−FBK + C2−min−Boost.









A5: Formeln zur Dimensionierung der
Magnetbauelemente
Die nachfolgenden Formeln wurden [36, S. 544, 545, 571, 572 ] entnommen.
Schritt 1: Berechnung der Kernparameter aus den Kerndaten - Ablage in Daten-
















Schritt 2: Berechnung der Auswahlparameter anhand der Spezifikation - wird die















Tabelle 8.2: Vorauswahl und Dimensionierung der Magnetbauelemente
Kriterium Drosseln Transformator
Vorgaben Imax, Lmin, Rnenn S, Ku Up , Us , IRMS , Ku, λ, Ptot, S
Kernauswahl siehe Formel 8.21 siehe Formel 8.22









L/AL np = λ/(2∆BAfe)
Wicklung Adraht ≥ Imax/S Ai−draht ≥ Ii−RMS/S
Prüfung Wickelraum n ·Adraht ≤ Ku ·WA np ·Ap−draht + ns ·As−draht ≤ Ku ·WA
Drossel Magnetkreisauslegung: Es ist ebenfalls möglich, den AL-Wert direkt
mithilfe der Dimensionierung des Luftspaltes für Ferrit-Kerne festzulegen. Folgende














A6: Korrekturfaktor zur Bestimmung der Kernverluste
Idee ist die stückweise Approximation des linearen Verlaufs der Dreieckfunktion mit
einer cos(x) Funktion:
Blin(x) = Bmax · ( 2
pi
· x− 1) (8.26)
Bcos(x) = −Bmax · cos(x) (8.27)
Nach [49, S. 24] ist die Kernverlustleistung maßgeblich von der Anstiegsgeschwin-
digkeit der Flussdichte abhängig.
dBlin(x)
dx





= −Bmax · sin(x) (8.29)








Die Integration über die gesamte Halbwelle der Trapezfunktion ergibt das mittle-


















Je nach Steinmetzkoeffizient ergeben sich unterschiedliche Korrekturfaktoren. In
nachfolgendem Diagramm können die Korrekturfaktoren für unterschiedliche α ab-
gelesen werden.




















2 ·D · Tp und f2 =
1
2 · (1−D) · Tp (8.33)
191
Anhang
A7: Herleitung der Induktivität paralleler
Rechteckleiter
Für die Herleitung der Induktivität paralleler Rechteckleiter gelten folgende Annah-
men (vgl. Abbildung 5.13 c):
• Feld zwischen der beiden Leitern ist homogen
• b >> d
• Feld konzentriert sich im Zwischenraum
• Beitrag in den Kanten d wird vernachlässigt






















A8: Strom- und Spannungsprofile verschiedener
Fahrzyklen
Die nachfolgenden Simulationsergebnisse beziehen sich auf das Modell des in Ka-
pitel 2.3.1 dargestellten Versuchsstandes. Die Hauptparameter sind in Tabelle 6.1
zu finden. Die Parameter der thermischen Modelle sind in nachfolgenden Tabellen
dargestellt.
Tabelle 8.3: thermische Modellparameter des untersuchten Zwischenkreiskondensa-
tors; 13-fache Parallelschaltung
Serie: Cth−W Cth−C Rth−H−C Rth−C−A Rth−H−T
Nichicon UHE 1mF / 63V [J/K] [J/K] [K/W] [K/W] [K/W]
∅D × l = 18mm x 31,5mm 15 4 8 1 9
Tabelle 8.4: thermische Modellparameter des untersuchten Schaltungsträgers
(DCB); Annahme einer thermisch aktiven Fläche von A∗=70mm2 und
einer Chipfläche von AChip=46mm2
Rth−j−T Rth−T−I Rth−I−HS Rth−HS−a
[K/W] [K/W] [K/W] [K/W]
0,1 0,21 0,4 0,3
Zeit [s]


























Abbildung 8.11: Temperaturprofile des Umrichters für den fünffachen NEFZ; Th -
Hotspottemperatur Elektrolytkondensator; Tc - Gehäusetempera-
tur Elektrolytkondensator; Tj - Sperrschichttemperatur MOSFET;









































Abbildung 8.12: Strom-/Spannungsdiagramm des Umrichters für den NEFZ; Maxi-
malstrombelastung 900A; iT - Einzelschalterstrom; unten: Darstel-







































Abbildung 8.13: Strom-/Spannungsdiagramm des Umrichters für den FZ1; Maxi-
malstrombelastung 1300A; System ist unterdimensioniert; iT -
Einzelschalterstrom; unten: Darstellung der Amplitude Phasen-





























Abbildung 8.14: Temperaturprofile des Umrichters für den einmaligen Durchlauf
des FZ1; Th - Hotspottemperatur Elektrolytkondensator; Tc - Ge-
häusetemperatur Elektrolytkondensator; Tj - Sperrschichttempe-
ratur MOSFET; TB - Temperatur DCB-Unterseite; System ist
unterdimensioniert
A9: Kondensatorstrombelastung für verschiedene
Fahrzyklen
Ziel der Untersuchungen ist die Auslegung des Zwischenkreiskondensators für einen
25 kW Umrichter und unterschiedliche Fahrzyklen. Es werden folgende Randbedin-
gungen festgelegt:
• LD > 9.000 h
• Th<150 ◦C
• ∆Th−C ≤20 ◦C
Es soll die Anzahl an notwendigen parallelen Kondensatoren ermittelt werden.
Tabelle 8.5: thermische Modellparameter eines untersuchten Zwischenkreiskonden-
sators mit thermischer Anbindung des Wickels
Serie: Cth−W Cth−C Rth−H−C Rth−C−A Rth−H−T
Kemet PEG/PEH 225 [J/K] [J/K] [K/W] [K/W] [K/W]




























Abbildung 8.15: Temperaturprofil und Verlustleistung des Kondensators für einfa-
chen Durchlauf des FZ1; Anzahl paralleler Kondensatoren = 11
Zeit [s]

























Abbildung 8.16: Temperaturprofil und Verlustleistung des Kondensators für den


























Abbildung 8.17: exemplarischer Drehzahl-/Drehmomentverlauf der betrachteten
Maschine gemäß Tabelle 6.1 im gepulsten Betrieb; z.B. Beschleuni-
gung/Abbremsen des Rotors
Zeit [s]
























Abbildung 8.18: Temperaturprofil und Verlustleistung des Kondensators für den 30-




A10: Dimensionierung der Magnetbauelemente für
den untersuchten Full-Bridge-Converter
In nachfolgenden Tabellen sind die Parameter der ausgewählten Magnetbauelemente
für die Berechnung der Verlustleistungen dargestellt.
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